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Introduction générale

n raison de de leurs nombreux avantages, les antennes microbandes sont

couramment utilisées dans une variété de systéemes de télécommunications.
Cependant, ce type d’antennes présente deux inconvénients majeurs qui sont: le faible
gain et la bande passante étroite [1]-[3]. Afin de surmonter la limitation de la bande
passante étroite, des modifications ont été apportées a la structure originale de 1’antenne.
Parmi les structures les plus prometteuses, nous citons les configurations empilées. Mise a
part d’une bande passante assez large, ces configurations offrent un gain élevé et
permettent d’opérer en mode bifréquence [4].

De nombreuses méthodes ont été proposées dans la littérature ouverte pour analyser
les antennes microbandes. Parmi ces méthodes, 1’approche spectrale s’avére étre la plus
pertinente [5]-[9]. Bien que I’approche spectrale fournie des résultats précis, 1’inconvénient
inhérent a cette approche est la complexité de la formulation mathématique ainsi que la
nature itérative de la solution nécessitant ainsi un temps de calcul énorme. En raison de ces
problémes, il s’avére donc nécessaire de trouver une alternative a cette approche.

Durant ces derniéres années un intérét croissant a été observé dans 1’application des
réseaux de neurones artificiels dans I'analyse des circuits hyperfréquences en particulier les
antennes microbandes. Etant hautement non linéaire et interconnecté, un modéle neuronal
peut dépasser de loin les modeles conventionnels, puisque trés simple, trés précis, tres
rapide et trés stable lorsqu'on lui présente de nouvelles données non vues durant
I'apprentissage [10]-[14].

Le premier objectif de la présente thése consiste a surmonter les limitations de
I’approche spectrale par 1’introduction des réseaux de neurones artificiels dans I’analyse
des antennes microbandes empilées. Notre choix s’est porté sur la configuration empilée en

raison de la non disponibilité, au niveau de la littérature ouverte, de modéle rapide ou de
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formule mathématique simple pour estimer les fréquences de résonance inférieure et
supérieure pour ce genre de configuration.

Dans la deuxiéme partie de cette thése, l'application pour laquelle nous voulons
concevoir et realiser notre antenne est le GNSS (Global Navigation Satellite System) [15]-
[18]. Ce sigle regroupe I'ensemble des systemes permettant la géolocalisation par satellites.
La géolocalisation par satellites reste une technologie de pointe et s'exporte pour de
nouvelles applications hors du spectre des applications grand public. A ce jour, il y a cing
systemes GNSS opérationnels ou en cours de développement dans le monde et des
antennes couvrant la totalité de la bande fréquentielle des systemes GNSS (1150-1610
MHZz) sont requises pour bénéficier de cette diversité de constellation de satellites. Pour
répondre a cette exigence en matiere de bande passante, nous avons opté pour le choix
d’une antenne a résonateur diélectrique comme élément de base de notre structure. En
effet, ce type d’antenne offre de bonnes performances et fournit une solution de rechange
face a la technologie micro-ruban en termes de largeur de bande, de compacité et
d'efficacité de rayonnement due a lI'absence de pertes métalliques.

La majorité des satellites de communication transmettent les signaux utilisant des
ondes polarisées circulairement pour bénéficier des avantages offerts par ce type de
polarisation. Il est alors nécessaire que I'antenne du récepteur soit elle aussi en polarisation
circulaire afin de ne pas avoir des pertes de dépolarisation liées a la traversée des couches
ionosphériques et atmospheriques [19]-[20]. Le maintien d’une bonne polarisation
circulaire sur toute la bande fréquentielle des systtmes GNSS constitue un véritable
challenge lors de la conception de notre antenne.

Le logiciel de simulation CST Microwave Studio (Computer Simulation
Technology) est exploité dans 1’optimisation des parameétres de 1’antenne proposée. Ce

logiciel se spécialise dans la fourniture de simulations électromagnétiques 3D rapides et
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précises de problémes a haute fréquence. Une étape importante dans la conception de
I’antenne hybride est la réalisation d’un prototype de 1’antenne proposée. La réalisation de
ce prototype ainsi que toutes les mesures expérimentales seront effectuées au sein du
laboratoire RF (Radio Frequency) de I’INRS (Institut National de la Recherche
Scientifique) a Montréal, Canada, dans le cadre d'une coopération qui existe depuis
quelques années déja entre nos deux laboratoires : (Laboratoire d’Hyperfréquences et de
Semiconducteurs ou LHS, Constantine, Algérie et Laboratoire RF de I’INRS).

Deux thémes essentiels forment le corps de la présente thése. Chaque theme sera
traité d’une fagon assez indépendante et presque autonome dans un chapitre propre a lui.
En outre de I’introduction générale et de la conclusion générale, I’approche retenue dans le
cadre de cette these est la suivante :

Nous allons commencer, dans le chapitre 1, par survoler quelques notions
élémentaires sur les deux types d’antennes les plus utilisés dans les systémes de
communications modernes, a savoir, les antennes microbandes et les antennes a
résonateurs diélectriques. Nous exposons également les techniques les plus répandues
utilisées par les antennistes pour générer une onde polarisée circulairement.

Un des objectifs de cette these est le développement d’un modéle neurospectral pour
I’analyse d’une antenne microbande empilée. Puisque ce modéle s’articule a la fois sur
I’approche spectrale et les réseaux de neurones artificiels, nous avons donc jugé utile de
présenter, dans le chapitre 2, les méthodes d’optimisation et d’approximation dans le
domaine des micro-ondes a savoir les algorithmes génétiques et les réseaux neurones
artificiels en donnant les notions élémentaires ainsi que les différents types des réseaux de
neurones artificiels. Nous détaillons €galement la notion d’apprentissage.

Dans le chapitre 3, le résultat attendu est le développement d’un mode¢le rapide et

précis pour la détermination des caracteristiques de résonance et de rayonnement d'une
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antenne microbande empilée dans un substrat bicouche. Ce modele est baseé les réseaux de
neurones artificiels conjointement avec I’approche spectral et la technique de la phase
stationnaire. Au meilleur de notre connaissance, ce sujet n'a pas été rapporté dans la
littérature ouverte; les seuls résultats publiés utilisant 1’approche neurospectrale
concernent des antennes microbandes avec un seul patch rayonnant [21]-[24].

Dans le chapitre 4, on vise a concevoir et a réaliser une nouvelle antenne dédiée aux
applications GNSS. Afin de pouvoir exploiter tous les systemes GNSS, existants ou
opérationnels dans un futur proche, il faut veiller lors de la conception a ce que 1’antenne
proposée couvre I’ensemble des fréquences des systemes GNSS, a savoir, de 1150 MHz a
1610 MHz. Une autre contrainte a respecter également durant la phase de conception est

que I’antenne doit étre en polarisation circulaire sur toute la bande 1150-1610 MHz.
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Chapitre 1

1.1 INTRODUCTION
ne antenne, ou une structure rayonnante, est un dispositif important dans le
domaine de la communication pour émettre et recevoir des informations sous la
forme d'ondes électromagnétiques, elle est également utilisée dans plusieurs domaines tels
que les systemes de détection, de satellites et d'avions de surveillance, des réseaux de
communications et GPS automobiles et de communications par satellite qui sont partout,...
Les antennes a éléments rayonnants imprimés (microrubans, patch ou microstrip en

anglais) sont apparues dans les années cinquante et ont été développées au cours des

années soixante-dix. L’emploi des antennes plaquées s’est quasiment généralisé dans tous

les systemes de communication mobile. Ces antennes sont légeres, peu encombrantes et
peu codteuses. Elles sont fabriquées suivant la technique photo lithographique des circuits
imprimés. Selon [’utilisation, on trouve différentes formes d’éléments rayonnants,
différents types de substrats ou encore différents types d’alimentation. Ces antennes
présentent malheureusement des désavantages tels qu’une largeur de bande étroite et un

faible gain,... Vu ces désavantages, les antennes a résonateur diélectrique, composés

principalement de résonateurs de formes variées, dont le but est de réduire sans cesse la
taille et le poids des systemes, et d’augmenter la fréquence et la bande passante. Ces
antennes constituent une alternative trés intéressante aux antennes imprimées qui offrent
une bande passante limitée et présentent des pertes dans le domaine des microondes.
Notons que ces deux types d’antennes sont prévus dans le cahier de charge de la réalisation
de ce travail de recherche.

Nous, présentons dans le premier chapitre, un rappel théorique sur les
caractéristiques générales d’une antenne, les caractéristiques physiques, les caractéristiques
radioélectriques tels que I’impédance d’entrée et les conditions d’adaptation, le diagramme

de rayonnement, la polarisation etc. Finalement, nous exposons également deux differents
8
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types d'antennes qui s'appliquent dans le domaine des télécommunications a savoir les

antennes a eéléments rayonnants imprimeés et les antennes a résonateurs diélectriques.

1.2 LES CARACTERISTIQUES GENERALES DES ANTENNES
Il existe 2 grandes familles de caractéristiques pour une antenne : les caractéristiques

physiques et les caractéristiques radioélectriques.

1.2.1 Les caractéristiques physiques

Les caractéristiques physiques d’une antenne dessinent a titre d’exemple, le faible poids,
la masse, les dimensions (épaisseur réduite et faible volume), la résistivité (matériaux
supraconducteurs ou non,...), la permittivité du substrat, les propriétés mécaniques (pour
une station sol, sa résistance au vent...), les propriétés thermiques par exemple les
dimensions varient lors des variations de température, surtout a bord du satellite suivant

I’éclairement ou non du soleil,...

1.2.2 Les caractéristiques radioélectriques
Les caracteristiques radioélectriques vont impacter les performances d’une antenne sont
I’impédance d’entrée de I’antenne, son diagramme de rayonnement et son gain, sa
polarisation,...
1.2.2.1 L’impédance d’entrée de I’antenne

Dans D’interface entre le circuit électronique et le milieu de propagation, I’antenne
doit étre caractérisée vis-a-vis 'un et de l’autre. En régime d’émission, I’antenne se
comporte comme une charge pour le générateur qui ’alimente. Elle peut donc étre
caractérisée par une simple impédance, appelée impédance d’entrée. En régime de
réception, I’antenne placée dans un champ électromagnétique alimente un récepteur. Pour

celui-ci, I’antenne se comporte donc comme un générateur équivalent. Grace au théoreme
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de réciprocité, les éléments du générateur équivalent pourront se déduire des

caractéristiques de I’antenne en régime d’émission.

1.2.2.2 Le diagramme de rayonnement :

Le diagramme de rayonnement est la représentation graphique en 2D ou 3D de la
distribution de puissance ou de D’intensit¢ de champ de I’antenne en fonction des
coordonnées spatiales. Il change d’une antenne a une autre, il peut étre omnidirectionnel
comme dans le cas d’une antenne isotrope qui rayonne de facon identique dans toutes les
directions (figure 1. a) ou directif, comme dans le cas d’une antenne sectoriel, ou I’énergie
rayonnée est répartie inégalement dans 1’espace, certaines directions étant privilégices :

I’antenne présente alors des lobes de rayonnement principales et secondaires (figure 1.b).

[

R, < Lobe secondaire /
Ho o o .""'33':'

270

270

Figure 1.1 Diagramme de rayonnement (a) source isotrope, (b) source directive
1.2.2.3 La polarisation :
Une antenne émet une onde électromagnétique qui est décrite par 3 vecteurs :
-E, le vecteur d’onde qui est colinéaire a la direction de propagation
-E, le vecteur champ électrique

—* .
-H, le vecteur champ magnetique

La polarisation d’une antenne est en fait la polarisation de I’onde émise par celle-Ci.

10
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- - . I3 N -
On la définit en s’intéressant a la fagon dont se propage le vecteurE.
¢ Polarisation rectiligne ou linéaire : La polarisation de I’onde est dite rectiligne ou
- 7 - Ve - - - - -
linéaire : lorsque le champ électrique E se propage en maintenant une direction constante

dans le temps.

Figure 1.2: Polarisation rectiligne ou linéaire
e Polarisation circulaire : La polarisation de 1’onde est dite circulaire lorsque le
champ électrique E décrit une hélice a section droite circulaire au cours du temps.
Si on projette I’extrémité de E sur un plan orthogonal (figure 1.3), on obtient un
cercle. Ce cercle peut étre décrit en fonction du temps dans un sens ou dans I’autre :

on parle alors de polarisation circulaire  droite ou  gauche.

N

Figure 1.3: Polarisation circulaire

11
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e Polarisation elliptique :

Dans ce cas, I’extrémité du vecteur E décrit une ellipse lorsque de sa projection dans un
plan orthogonal a la propagation. Comme pour la polarisation circulaire, on distingue la
polarisation elliptique droite et gauche.
1.3 LES ANTENNES A ELEMENTS RAYONNANTS IMPRIMES
1.3.1 Description des antennes a éléments imprimes

Une antenne a éléments rayonnants imprimés est constituée d’un plan de masse et
d’un substrat diélectrique, dont la surface porte un ou plusieurs éléments métallisés

(figure 1. 4), appelés en anglais « patch » [1]-[3].

Plan de masse

Figure 1.4: Présentation d’une antenne imprimée de forme rectangulaire
Ces éléments rayonnants sont de différentes formes et leur alimentation peut étre effectuée
par divers procédés permettant d’obtenir un diagramme en polarisation linéaire ou
circulaire [3]. Les parameétres physiques et géométriques liés a cette structure sont :
e La permittivité relative de diélectrique ().
e La tangente des pertes (tagd ) dans ce méme substrat, avec dominance des pertes par
effet joule.

o L’¢épaisseur du diélectrique (elle doit rester faible par rapport a la longueur d’onde a

transmettre).

12
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e Les dimensions de 1’élément rayonnant (L, W).
1.3.2 Plan de masse :

Doit étre théoriquement de dimension infinie mais en pratique celui-ci est plutdt,
pour des raisons d’encombrement, de 1’ordre de 3 ou 4 longueur d’onde. Il arrive
cependant que celui-ci soit trés réduit, ce qui bien évidement modifie les caracteristiques
de I’antenne initiale, parfois de maniéré tres prononcée.

1.3.3 Substrat :

Les caractéristiqgues du substrat conditionnent également le comportement de
I’antenne. On choisit en général un diélectrique de faible hauteur vis-a-vis de la longueur
d’onde A d’utilisation (quelques A/10), idéalement la permittivité relative du substrat doit
étre faible (¢, < 3) de facon a permettre le rayonnement, en évitant le confinement des
champs dans la cavité comprise entre 1’élément imprimé et le plan de masse [1]-[3]. Les
materiaux les plus couramment utilisés sont des composites a base de téflon (2<e, < 3 et
tagd ~10°) du polypropyléne (e, < 2,18 et tagd ~3.10™) ainsi que des mousses synthétiques
contenant beaucoup de minuscules poches d’air (g, < 1,03et tagd ~10°%).

Le substrat est caractérisé par sa permittivité relative ¢, sa hauteur h et son facteur de
perte tagd, il doit répondre & certaines exigences :

= Une conservation de la forme originale

La stabilité en tempeérature (pour soudure) et aux conditions atmosphériques

L’uniformité de la permittivité relative et de hauteur (sur de grande plaque)

faible pertes diélectrique tags ~10 pour une meilleure efficacité

Une résistance aux produits chimiques

Une faible rugosité
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Substrat mince avec des constantes diélectrique élevées sont souhaitables pour les
circuits micro-ondes, car ils nécessitent étroitement liee champ pour minimiser le

rayonnement indésirable et le couplage

1.3.4 Eléments rayonnants :

Les métallisations sont en trés bons conducteurs tels que le cuivre, I’argent ou 1’or
(de conductivités respectives ¢ 5,8.10"; 6,2.10" et 4,1.10°S/m). Afin de simplifier I'analyse
et l'estimation des performances, le patch a généralement une forme rectangulaire,
circulaire, triangulaire, elliptique ou autre forme connue comme indiqué dans la figure 1.5

Les divers types d’éléments rayonnants les plus simples sont :

Dipole Cané reclangle Disque Fllipse
Triangle Pentagene Anneau Anneau Anneut
Recrangulaire circnlaire elliptique
Misque a Forme de T. Recranglc a Disque avece Demi-anncan
Encoche fente circulaire fente angulaire circulaire
Etoile Scction d un disque Scction d’anncau

Figure 1.5: Divers types d’éléments rayonnants imprimés
Il existe une grande variété de forme que peut prendre une antenne plaquée ou imprimée. Il
y a tout d’abord le dipdle imprimé, qui attire par sa petitesse quelque application.
Cependant son exploitation reste limitée a cause de sa bande passante tres étroite. Les plus
souvent rencontre, sons les antennes rectangulaires ou carres, circulaires et elliptiques.

Elles sont simples a réaliser, et ont été étudiés et modélisées par plusieurs auteurs [4].
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On trouve également d’autres formes plus complexes et plus difficiles a analyser. Elle
résulte souvent de la combinaison de deux formes simples et sont utilisées dans certaines
applications particuliéres [3]. Le choix de la forme d’antenne dépendra du type
d’application désiré et des paramétres qu’on cherche a optimiser (bande passante, gain et
efficacité, impédance d’entrée, niveaux des lobs secondaires, ...etc.) [1], [4].

Parmi toutes les formes 1’élément rectangulaire est sans contexte le plus facile a
appréhender pour la compréhension des mécanismes de rayonnements des antennes patch,

en prenant en compte la question de I’alimentation des autres structures [4].

1.3.5 Alimentation des éléments rayonnants :

L’alimentation joue un roéle trés important lors de la conception des antennes
imprimées. Elle peut modifier les caractéristiques de rayonnement de celles-ci.
L’alimentation pourra étre soit centrée soit arbitraire par rapport a la géométrie de
I’élément. Par sa position, elle détermine 1’adaptation de 1’antenne a la ligne
d’alimentation. Il existe une large variété de techniques d’alimentation permettant ainsi de

fournir & I’antenne, 1’énergie qui lui est nécessaire pour rayonner [1]-[4].

1.3.5.1 Alimentation par ligne micro ruban :

Dans cette méthode d’alimentation, un ruban conducteur est connecté directement au bord
du patch rayonnant (figure 1.6). Les principaux avantages de ce type d’alimentation sont :
= Pour obtenir une structure planaire, 1’alimentation est gravée sur le méme substrat et
considérée comme une extension du patch. C’est la technique la moins colteuse et
la plus simple a réaliser [5].
e [’impédance interne peut étre facilement contr6lée en ajustant le point de contact

entre la ligne d’alimentation et le patch [6].
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e Sa fabrication est facile car la ligne d’alimentation et le patch sont gravés sur le
méme substrat [6].

e Une faible impédance (quelques Ohms) est obtenue si le point de contact est proche
du centre du patch [6].

e Cette technique est simple & modéliser, surtout pour un substrat mince [6].

Quant aux inconvénients de cette technique on peut les énumeérer dans ce qui suit :

e L’augmentation de I’épaisseur du substrat diélectrique produit une augmentation des
ondes de surface et des rayonnements parasites de 1’alimentation, ce qui se traduit
par une dégradation de la bande passante de I'antenne. En plus, ce rayonnement
parasite de I'alimentation donne lieu & un rayonnement indésirable di a la
polarisation croisée.

e Le changement de la position de 1’alimentation peut provoquer un léger décalage de
la fréquence de résonance (a cause du changement du couplage entre la ligne
d’alimentation et I’antenne) mais le diagramme de rayonnement reste inchangé. Ce
décalage de la fréquence de résonance peut étre compensé par une légeére
modification des dimensions de 1’antenne.

e Du fait que le réseau d’alimentation n’est pas séparé de I’antenne quand celle-Ci

rayonne, un fort rayonnement parasite du circuit d’alimentation est observé [7].

/ Ligne microruban
|

Figure 1.6: Alimentation par ligne Microruban
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1.3.5.2 Alimentation par une sonde coaxiale :

Ce type d’alimentation, appelé aussi alimentation coaxiale, est généralement utilisé dans
les patchs circulaires et rectangulaires pour créer une polarisation circulaire [8]. Le
conducteur intérieur du connecteur coaxial s’étend a travers le diélectrique pour étre soudé
au patch rayonnant, alors que le conducteur extérieur est connecté au plan de masse

(figure 1.7) [9].

Substrat diélectrique

Source ra yvonnante .

Conducteur central ——
Point d’attache

(Soudure)

I

Plan de masse

\ Soudure gaine-plan de

Gaine extérieure —— Masse

Figure 1.7: Alimentation par connexion directe a une ligne coaxiale.
Les principaux avantages de ce systéme d’alimentation sont [9]:
e La possibilité de placer la sonde coaxiale a n'importe quel endroit, a l'intérieur du
patch, afin de réaliser I'adaptation.
e En plus de sa facilité de réalisation, cette technique présente un faible rayonnement
parasite et la ligne d’alimentation ne cause aucune perte par rayonnement.
e Un cable peut étre placé en dessous du plan de masse pour minimiser le couplage
entre le patch et I’alimentation.
Les inconveénients majeurs de cette technique sont [6] :
e Elle présente une largeur de bande étroite et elle est difficile a modéliser.
e[’augmentation de la longueur de la sonde, pour des substrats épais, rend

I’impédance d’entrée plus inductive.
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1.3.5.3 Alimentation couplée par fente (ouverture) :

Dans cette technique d’alimentation, qui offre un minimum de rayonnement parasite,
1'é1ément rayonnant et la ligne d’alimentation sont séparés par le plan de masse (figure 1.8).
Le couplage entre ces deux éléments est obtenu grace a une fente, réalisée dans le plan de
masse. La fente est habituellement centrée sous le patch, entrainant ainsi une baisse de
polarisation croisée a cause de la symétrie de la configuration. Le degré de couplage, est
déterminé par la forme, la taille et I’emplacement de la fente. En régle générale, afin
d’optimiser le rayonnement du patch, une constante dié¢lectrique élevée et une faible
épaisseur sont utilisées pour le substrat inférieur, tandis qu'une épaisseur plus grande et une
constante diélectrique plus petite sont utilisées pour le substrat supérieur.

Substrat de
Antenne I'antenne

microruban

k. _Plan de
masse

Substrat de

Ligne I'excitation

microruban
d'excitation

Figure 1.8: Alimentation par couplage électromagnétique, a une ligne microbande, a travers
une fente dans le plan de masse.

Le plan de masse élimine le rayonnement parasite de I'alimentation qui, en interférant avec

celui de I'antenne, affecte la pureté de la polarisation. Cette geométrie a au moins quatre

degrés de liberté : les dimensions de la fente, sa position, les parametres du substrat et la

largeur de la ligne d'alimentation. L'adaptation est ameliorée par une optimisation

simultanée des dimensions de la fente de couplage et de la largeur de la ligne

d'alimentation. L'inconvénient majeur de cette configuration est sa difficulté de fabrication,
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en raison des couches multiples qui augmentent également 1’épaisseur du dispositif et son

codt [10].

1.3.5.4 Alimentation couplée par proximite :

Cette technique est aussi appelée alimentation par couplage électromagnétique. Comme le
montre la figure 1.9, la ligne d'alimentation se trouve entre deux substrats diélectriques
superposes, tandis que le patch est imprimé sur le substrat supérieur. Les principaux
avantages de ce type d’alimentation sont [11] :

e Elimination radicale du rayonnement de la ligne d’alimentation.

e Ne nécessite pas un contact physique entre la ligne d’alimentation et le patch.

e Peut offrir une largeur de bande tres ¢élevée a cause d’une distance plus grande entre
le patch et le plan de masse.

e [’optimisation des performances de I’antenne est plus facile a cause d’un plus grand
choix de la combinaison des deux diélectriques. L’adaptation peut étre réalisée en
contrélant la profondeur de la ligne d'alimentation sous le patch et la largeur du
patch.

Les inconvenients sont:

e Fabrication difficile en raison des deux couches diélectriques qui nécessitent un

alignement approprié.

e Augmentation de I’épaisseur globale de 1’antenne et de son cofit.

Figure 1.9: Alimentation par couplage électromagnétique a une ligne microruban [12].
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1.3.6 Caractéristiques et propriétés des antennes imprimées :
Les antennes imprimées associées a leurs réseaux d’alimentation et leurs circuits actifs
contribuent aux développements de nouvelles applications civiles et militaires telles que :

les communications et les radars (portables, missiles, satellites, bateaux...).

1.3.6.1 Avantages et inconvenients des antennes imprimées :

Leurs principaux avantages relativement aux antennes classiques (cornet, dipole, filaire...)
sont :

e faible poids,

¢ Possibilité de réalisation en grande série et faible codt,

e Faible épaisseur et encombrement,

e Faculté de se conformer a des surfaces courbées (ailes et carlingues d’avion,

missiles...).

Ces antennes possédent également des inconvénients, inhérents a leur fonctionnement
propre :

e faible bande passante (1 a5 %),

¢ Faible puissance admissible,

e Forte influence de la qualité du substrat diélectrique sur les performances,

¢ |’alimentation et les ondes de surface créent un rayonnement parasite.
Ces caractéristiques peuvent étre changées par un bon choix des parametres physiques de
I’antenne imprimée (conductivité, constante di¢lectrique relative, ...etc.).
1.3.7 Description simplifiée du fonctionnement :

Pour mieux comprendre le mécanisme de rayonnement des antennes imprimées, la

littérature scientifique s’appuie généralement sur la théorie de 1’optique. Considérons la

coupe donnée dans la figure 1.10. Au point a du conducteur supérieur, on a déposé une
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source ponctuelle (densité de courant de surface), qui rayonne dans toutes les directions.
Une partie du signal émis est réfléchie par le plan de masse, puis par le conducteur
supérieur et ainsi de suite. Certains des rayons aboutissent sur I’aréte du conducteur (point
b), qui les diffracte. Cette figure peut étre divisée en trois régions distinctes:

Région A : Dans le substrat, entre les deux plans conducteurs, les rayons sont le plus
concentrés. Le champ électromagnétique s’accumule dans cette région de 1’espace. Cette
propriété est trés utile pour la propagation du signal le long d’une ligne microruban.

Région B : Dans I’air, au-dessus du substrat, le signal se disperse librement dans 1’espace
et contribue au rayonnement de 1I’antenne. Comme les courants de surface circulent surtout
sur la face inférieure du conducteur supérieur (coté diélectrique), le rayonnement parait
surtout étre émis par le voisinage immédiat des arétes. Certains modéles simplifiés mettent
a profit cette constatation : ils considérent le rayonnement d’un ensemble de fentes fictives,
situées sur le pourtour de I’antenne.

Région C: Certains rayons atteignent les surfaces de séparation avec une incidence
rasante, et restent piégés a I’intérieur du diélectrique. Il s’agit du mécanisme de la réflexion

totale, dont font usage les fibres optiques. Une onde de surface est alors guidée par le bord

Figure 1.10: Trajectoires des rayons dans une antenne microruban (coupe).
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du diélectrique, ne contribuant pas directement au rayonnement de 1’antenne. Toutefois,
quand cette onde atteint le bord du substrat (point c), elle est difractée et génére un
rayonnement parasite. Dans le cas d’une antenne en réseau, I’onde de surface crée un
couplage entre les éléments du réseau. Le diagramme de rayonnement de ’antenne peut
étre perturbé par la présence d’ondes de surface, notamment au niveau des lobes
secondaires. On pourrait en principe faire usage des ondes de surface pour alimenter les
¢éléments d’un réseau. On peut associer des plages de fréquence aux trois régions
précédentes :
Plage de fréquence A : En basse fréequence, les champs restent surtout concentrés dans la
région A. 1l y a alors propagation sans rayonnement. La structure qui en résulte est une
ligne de transmission ou un des éléments derivés.
Plage de fréquence B: A plus haute fréquence, le rayonnement dans I’air devient
significatif et la structure se comporte comme une antenne. Il reste néanmoins une
importante concentration des champs entre les deux conducteurs (énergie réactive
emmagasinée dans la zone du champ proche). Comme les diélectriques présentent toujours
certaines pertes, il en résulte une absorption du signal. Le rendement d’une antenne
microruban reste de ce fait assez modeste.
Plage de fréquence C : Bien qu’une onde de surface puisse en principe se propager quelle
que soit la fréquence du signal, c’est surtout au-dessus d’une certaine fréquence limite que
ces ondes jouent un rdle significatif. La structure devient alors un lanceur d’ondes de
surface. Elle ne peut plus guere étre utilisée comme antenne, a moins que 1’on ne dispose
d’une transition adéquate, qui effectue le passage d’une onde de surface a une onde
rayonnée.

Lors de la conception d’une antenne microruban, les dimensions et les propriétés du

substrat doivent étre choisies avec soins, afin d’assurer que le fonctionnement a la
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fréquence du signal se situera bien dans la deuxiéme plage de fréquence (B, rayonnement).
Il faut encore noter que ces trois plages ne sont pas séparées par des cloisons nettes, mais
plutét qu’il y a des transitions graduelles entre-elle. Le choix des dimensions résulte par
conséquent d’un compromis, qui tient compte de la quantité d’effets parasites pouvant étre
tolérée. Un parameétre jouant un role crucial est 1’épaisseur du substrat. Un substrat trés
mince a tendance a concentrer les champs dans le diélectrique, ce qui réduit le rendement.
On peut ’améliorer en prenant un substrat plus épais. Malheureusement, cela augmente
aussi la probabilité d’exciter des ondes de surface.

1.3.8 Applications des antennes imprimeées :

Les demandes des antennes imprimées sont au loin trés nombreuses, de 1’électronique
grand public aux systémes technologiques de pointe [1]. Les antennes imprimées sont
utilisées dans :

1. La télémétrie des missiles.

2. Les contréles et les commandes a distance.

3. Les radars.

4. Les Réseaux mobiles (GSM 900, DCS 1800, UMTS,...).

5. Réseaux sans fils : (WLAN, BLUETOOTH, WIFI, ...).

6 .Les communications spatiales (GPS).

Plusieurs systémes complexes comme les radars de poursuite ont été miniaturisés a partir
de la taille réduite des antennes planaires.

Quelques domaines d’applications des antennes imprimées et leurs largeurs de bandes :
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Tableau 1.1 : domaines d’applications des antennes imprimées

Applications Fréquences
GPS 1575 MHZ et 1227 MHZ
Systéme de communication personnel 1.875-1.99 GHZ et 2.18-2.20 GHZ
GSM 980-915 MHZ et935-960 MHZ
Réseau locaux sans fils 2.4-248 GHZ et 5.4 GHZ
Satellite de radiodiffusion 11.7-12.5 GHZ
Radar de poursuite 60GHZ et 77 GHZ

1.4 SUPRACONDUCTIVITE

1.4.1 Introduction

La supraconductivité est la propriété que possedent certains matériaux de conduire le
courant électrique sans résistance a condition que leur température soit inférieure a une
certaine valeur appelée température critique (Tc). Ces matériaux supraconducteurs
s’opposent également a tout champ magnétique externe.

1.4.2 Grandeurs critiques

L’état supraconducteur non dissipatif est limité par trois grandeurs, appelées grandeurs
critiques, au-dela desquelles le matériau passe dans un état fortement dissipatif. 1l s’agit de
la densité de courant critique Jc, de la température critique Tc, et du champ magnétique

Hc.

1.4.2.1 Température critique

L’¢tat de supraconductivité caractérise la plupart des métaux a condition que la
température soit trés proche de 0 K. La température en dessous de laquelle un matériau
devient supraconducteur est nommée température critique. Tc est également la température
de transition qui délimite 1’état supraconducteur de I’état normal. A noter que la
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supraconductivité est obtenue aux températures Tc plus élevées pour les métaux mauvais
conducteurs dans 1I’état normal. La partie | représente la variation de la résistivité, p(T) a
1’état normal, correspondante a la relation suivante:

p(T)=CT® +p, (1.1)

Ou p, est dépendante des impuretés et des défauts du réseau cristallin. La partie 1l de la

courbe (Figure 1.11) représente une décroissance spontanée sur la température critique est

caractérise 1’état supraconducteur.

pj.

Pr
II

>
y T

Figure 1. 11: Dépendance de la résistivité en fonction de la température pour 1’état normal

(D) et I’état supraconducteur (II)

1.4.2.2 Densité de courant critique

C’est la deuxieme grandeur qui limite 1’état supraconducteur. La densité de courant
critique est la valeur maximale correspondante au-dela de laquelle une reésistivité apparait.
Des fils relativement fins réalisé de matériaux supraconducteurs peuvent étre employés
pour transporter de forts courants puisqu’il n’y a aucune perte d’énergie thermique.
Cependant, ces matériaux sont congus pour transporter un certain courant maximum limite.
Au-dessus de ce courant critique ils cessent d’étre supraconducteurs et passent a 1’état
normal méme s’ils sont au-dessous de la tempeérature critique. Ce courant critique

représenté par sa densité J est utilise dans les limiteurs découvrant supraconducteurs. La
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densité de courant critique (Jc) est une fonction non linéaire de la température et du champ

magnétique.

1.4.2.3 Champ magnétique critique

L’état supraconducteur peut disparaitre pour un champ magnétique extérieur d’une certaine
intensité Hc dépendant de la température. Dans la Figure 111.3, la courbe Hc(T) divise le
quadrant H(T), (H > 0, T > 0), en deux régions ; état supraconducteur et état normale. La
température maximale a laquelle un matériau est supraconducteur est obtenue pour un
champ extérieur nul. Le supraconducteur présente la propriété nommeée effet Meissner
Ochsenfeld, qui consiste a ce que les lignes de champ magnétique sont expulsées du
matériau. Ainsi pour T supérieurs a Tc le matériau est non magnétique (aimantation nulle),
par contre pour T inférieur a TC il est parfaitement diamagnétique (aimantation négative) si
le champ magnétique extérieur n’est pas tres élevé (H<Hc). Le champ critique varie avec

la température suivant la loi approximative :

He(T) = He(0) [1 - {rij] (1.2)

T=T,. T=T.

Figure 1. 12 : Effet Meissner dans une sphére supraconductrice

26



Chapitre 1

1.5 LES ANTENNES A RESONATEUR DIELECTRIQUE

1.5.1 Généralités :

Durant ces derniéres années, les résonateurs diélectriques ont connu un grand
développement dans le domaine des microondes pour de nombreuses applications telles
que la réalisation d’oscillateurs [13], dispositifs de filtrage et les guides d’ondes.
L’appellation de résonateur diélectrique (RD) est apparue en 1939 lorsque Richtmyer a
montré que des objets diélectriques non métallisés pouvaient fonctionner en tant
qu’éléments résonants aux hyperfréquences [14]. Les résonateurs diélectriques sont de
formes variées, réalisés en céramiques polycristallines. Ils sont utilisés comme circuits
résonants de base pour la réalisation de filtres aux hyperfréquences, permettant par
exemple la sélection d’une bande de fréquence et pouvant servir au multiplexage des
fréquences comme dans les stations de base de radiotéléphone, etc.

1.5.2 Définition :

Les résonateurs diélectriques sont des pastilles céramiques polycrystallines nues ou
métallisées. Il existe cependant certaines applications ou les caractéristiques des
résonateurs diélectriques sont indispensables et n'ont pas encore trouvé de remplacant. De
nos jours, les résonateurs diélectriques prennent place dans différents systémes, aussi bien
passifs, qu’actifs, comme par exemple, les oscillateurs, les dispositifs de filtrage et les
antennes.

1.5.3 Différentes formes d’antennes a résonateurs diélectriques (ARDSs) :

Les grandeurs qui caractérisent les résonateurs diélectriques sont : la forme, les dimensions
et la permittivité. Par un choix convenable de ces paramétres, un diagramme de
rayonnement trés intéressant peut étre obtenu. Les formes rectangulaires [15], et
cylindriques [16] sont les plus connues et les plus utilisées dans les circuits microondes car

elles présentent une grande facilité d'analyse et de fabrication.
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Long et al ont proposé pour la premiére fois la forme rectangulaire, et hémisphérique
[17], I'utilisation de la forme triangulaire a également été prise en considération par
certains auteurs [18], et on trouve également d’autres formes (figure 1.11) plus complexes
et plus difficiles. Elles sont utilisées dans certaines applications particulieres telles que la

forme tétraédrique [19] et anneau cylindrique [20].

Figure 1.13: Diverses formes des résonateurs diélectriques

1.5.4 Principe de fonctionnement

Le terme résonateur diélectrique est apparu en 1939 lorsque Richtmyer a montré que
des objets di¢lectriques non métallisés pouvaient fonctionner en tant qu’éléments résonants
aux hyperfréquences [21]. Apres, en 1953, Schlike a rapporté I’existence de matériaux de
permittivité g supérieure a 100. Au début des années soixante, Okaya et Barash ont étudie
la propagation et la distribution des modes d’ondes (TExyz et TMxyz) dans un barreau
diélectrique [22].
1.5.5 Les différentes techniques d’excitation d’une antenne a résonateur diélectrique
La théorie montre que le point important dans I’é¢tude et la réalisation d’antenne a

résonateur diélectrique est non seulement la forme des éléments rayonnants mais aussi son
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alimentation. On distingue plusieurs méthodes d’alimentation, qui peuvent étre classées en

deux grandes catégories: par contact direct et sans contact.

1.5.5.1 Alimentation par contact direct :

L’alimentation par ligne microbande c’est le moyen le plus simple a alimenter une
antenne et le plus facile a réaliser, cette technique consiste a placer la ligne micro-ruban
au-dessous du résonateur diélectrique, comme le montre la figure 1.12. La position, la
longueur et la largeur de la ligne affectera l'impédance caractéristique de la ligne
d'alimentation, offrant ainsi un moyen efficace d’adaptation [23]. Ce type d’alimentation

est tres utilisé dans les réseaux d’antennes a résonateur diélectrique de différentes formes.

DRA

Ligne microruban

Substrat

Figure 1.114: Résonateur diélectrique excité par une ligne microruban

La figure 1.13, montre une antenne a résonateur diélectrique rectangulaire excitée par un
cable coaxial via une sonde. Cette méthode d’excitation est trés employée pour
I’alimentation des antennes ARDs [24] car elle est simple a fabriquer, pour les substrats de
faibles épaisseurs. En géneéral, La connexion coaxiale est implantée a la face inférieure du
circuit, et placée soit adjacente, soit a I’intérieur de I’antenne ARD.

L’ame central est connecté sur 1’élément rayonnant, afin d’adapter les impédances.
L’embase du connecteur (conducteur extérieur) est directement reliée au plan de masse.

Le principal avantage de ce type d'alimentation est la possibilité de placer la sonde coaxiale

a n'importe quel endroit a l'intérieur du résonateur afin de rechercher le meilleur
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rendement. Cependant, son inconvénient principal est au niveau du percage du substrat et

du RD comme le montre Junker dans [25].

Sonde coaxiale

Figure 1.125: Résonateur diélectrique alimenté par un céble coaxial

1.5.5.2 Alimentation sans contact :

Un autre moyen d'exciter une antenne RD est d'utiliser une fente dans le plan masse, cette
technique est trés intéressante puisqu’elle a la possibilité d’élargir la bande passante et
présente un rayonnement parasite faible au niveau de 1’élément rayonnant [26].

Dans ce cas, une ligne est disposée au-dessous du substrat et du plan de masse, qui est
entaillé d’une fente sous 1’élément rayonnant (figure 1.14). En régle générale, la fente de
couplage est centrée sous le RD. La taille, la forme et le positionnement de l'ouverture

influent sur le couplage entre la ligne micro ruban et le résonateur.

Plan de masse \
" 7 |

| ]

Ligne microruban

Figure 1.136: Résonateur diélectrique alimenté par une fente dans le plan masse
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La deuxiéme méthode d’alimentation sans contact c’est 1’excitation par ligne coplanaire.
Pour la technologie coplanaire (ou CPW en anglais, CoPlanar Waveguide), le plan de
masse et la ligne coplanaire sont situés sur le méme c6té du substrat (face inférieure) [27],
comme Uillustre la figure 1.15. Le principal avantage de cette méthode d’excitation est
qu'elle évite les soudures et les percages dans le substrat par rapport a la ligne microstrip,

et offre la meilleure bande passante.

Ligne coplanaire

meétallisation

Figure 1.147: Résonateur diélectrique alimenté par une ligne coplanaire

1.5.6 Les avantages des Antennes a Résonateurs Diélectriques (ARD) :
Les résonateurs diélectriques sont habituellement utilisés dans les filtres, les oscillateurs et
les antennes, en raison de leurs nombreux avantages. Diverses formes sont envisageables et
de nombreuses techniques d’alimentation sont possibles. De plus, un nombre important de
modes associeés a des diagrammes de rayonnement différents peuvent étre excités. Les
applications sollicitant différentes bandes de fréquence et permettant la formation de
multiples faisceaux sont alors envisageables avec un seul élément.
Les antennes a résonateurs diélectriques sont constituées d’un volume de matériaux
diélectriques qui possedent les avantages suivants [28-29] :

e Une large bande passante naturelle.

e Un rendement élevé, di a I'absence de pertes ohmiques et d'ondes de surfaces.

e Codt et poids faibles.
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e Variété des formes possibles.

o Possibilité de les alimenter avec les méthodes classiques, ce qui les rend compatibles
avec les technologies existantes.

e De plus, sa large gamme de permittivité (de 10 a100) permet de contrdler facilement
la taille et la bande passante de I’antenne.

e Une susceptibilité aux tolérances de fabrication inférieures a celles des antennes
microrubans propre aux ondes millimétriques.

e Plusieurs modes de résonnances peuvent étre excitées, ce qui donne des diagrammes
de rayonnement différents.

e Variété de diagrammes de rayonnement : Selon les modes excités, différents
diagrammes de rayonnement sont obtenus. On augmente ainsi le nombre
d’applications. Les performances de diagramme de rayonnement et de directivité
sont plus élevées en comparaison a ceux des antennes microrubans, fonctionnant
sur les mémes fréquences, que ce soit dans la gamme des ondes millimétrique [28]

ou centimétriques.

1.6 CONCLUSION

Ce chapitre a permis d’avoir une vue d’ensemble sur deux différentes types
d’antennes destinées au systeme de télécommunications. Une premiere partie a décrit les
antennes a éléments rayonnants imprimés, ou nous avons donné une description succincte
de ces antennes, les différentes formes existantes, ainsi que leurs avantages et
inconvénients. Nous avons exposé également les différentes techniques d’alimentation, une
description simplifiee du fonctionnement et leurs applications. La deuxiéme partie est
consacrée aux antennes a resonateurs diélectriques. Dans cette partie, nous avons présenté

des généralités sur ces types d’antennes a résonateur dié¢lectrique, les différentes formes, le
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principe de fonctionnement, les différentes techniques d’excitation et leurs avantages.

Afin d’étudier ces antennes par des méthodes d’optimisation et d’approximation, des

techniques de modélisation seront introduites et détaillées dans le deuxiéme chapitre tels

que les réseaux de neurones.
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1.1 INTRODUCTION

Les problemes d'optimisation préoccupent de plus en plus les chercheurs et les ingénieurs
quels que soient leurs domaines d'études. On cherche en effet de plus en plus a minimiser les
couts de production, la taille des circuits électroniques,... La figure 1.1 présente les trois
étapes d'un processus d'optimisation [1] : analyse, synthése et évaluation. Tout d'abord, il

convient d'analyser le probleme et d'opérer un certain nombre de choix préalables :

1) Analyse
Definition du probleme
Contraintes e
Objectifs
Non
\u.—-“/

2) Synthése y 3) Evaluation
Formulation des ) Evaluation des
solutions potentielles solutions potentielles

Oui
Solution

Figure 11.1 : Processus d'optimisation d'un probléme

« Variables du probleme : quels sont les parameétres intéressants a faire varier ?
« Espace de recherche: dans quelles limites faire varier ces parametres ?
« Fonctions objectif: quels sont les objectifs a atteindre ?
» Méthode d’optimisation: quelle méthode choisir ?
Une fois effectues ces différents choix, la méthode choisie synthétise des solutions
potentielles qui sont évaluées, éventuellement éliminees jusqu'a l'obtention d'une solution
acceptable. Si nécessaire, le probléeme peut étre redéfini a partir des solutions déja obtenues.
11.2 METHODES D’OPTIMISATION ET D’APPROXIMATION

Les méthodes d’optimisation permettent de déterminer plusieurs solutions dans 1’espace

en maximisant ou minimisant un critere. On définit alors une fonction objective, que l'on
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cherche a optimiser par rapport a tous les parametres concernés. Une telle fonction objective
présente généralement un grand nombre de solutions non optimales. Ce qui explique
I’importance du probléme d'optimisation d'une fonction, et ce dans tous les domaines,
notamment dans le domaine de la téléecommunication [2]-[3]. Dans le cas d'une antenne
microbande, l'optimisation consiste a approximer d'une maniére adéquate un de ces
parametres tels que les dimensions de I’antenne, la fréquence de résonance, ou l'impédance
dentrée [4]. Généralement le processus d’optimisation se fait en trois étapes: analyse,
synthése et évaluation.
Au cours de ce chapitre nous allons étudier deux méthodes d’optimisation essentiellement
utilisées dans le domaine des microondes a savoir les algorithmes génétiques et les réseaux de
neurones artificiels.
11.3 ALGORITHMES GENETIQUES

Les Algorithmes Génétiques (GA) sont des techniques d’optimisation stochastiques qui
tentent d’imiter les processus d’évolution naturelle des especes et de la génétique. Ils agissent
sur une population d’individus assujettis a une sélection darwinienne : les individus (ou
parents) les mieux adaptés a leur environnement survivent et peuvent se reproduire. 1ls sont
alors soumis a des mecanismes de recombinaisons analogues a ceux de la genétique. Des
échanges de génes entre parents résulte la création de nouveaux individus (ou enfants), qui
permettent de tester d’autres configurations de 1’espace de recherche [3].
Le déroulement des algorithmes genétiques standards, peut étre resumé comme suit [5]:

» génération de la population initiale,

> sélection,

» reproduction (croisement et mutation),

» remplacement par la nouvelle population.
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Toutefois elle nécessite un temps de calcul considérable. L'optimisation par les algorithmes
génétiques a éteé largement utilisée dans la modelisation des antennes [6]-[7]. Elle a été aussi
utilisée pour l'initiation des poids d'un réseau de neurones [4], cette conjugaison entre les deux
méthodes d'optimisation permet de résoudre le probleme des minimas locaux dont souffrent
les réseaux de neurones artificiels.
Dans cette optique d’optimisation, nous avons ¢tudié¢ un nouveau modele pour la fréquence de
résonance d'un patch microruban circulaire sur un substrat @ deux couches a l'aide de la
méthode du moment et d'algorithmes génétiques. Ce modele est bien adapté a la conception
assistée par ordinateur. Il est basé sur des algorithmes génétiques en conjonction avec la
méthode du moment. Le modéle élaboré est tres simple, rapide, précis et valable pour toute
une gamme de permittivités et d'épaisseurs de substrat a deux couches ainsi qu'une antenne
patch a substrat unique. Les fréquences de résonance calculées ont été comparées aux valeurs
expérimentales, et ce modele actuel montre un bon accord avec les valeurs mesurées, ou nous
avons présenté I'effet d'un substrat & deux couches sur les caractéristiques de résonance de
I'antenne microruban a disque circulaire [8].
1.4 LES RESEAUX DE NEURONES ARTIFICIELS
11.4.1 Historique des réseaux de neurones

L'étude du cerveau humain est ancienne depuis plusieurs milliers d'années. Avec
I'avenement de I'électronique moderne, il était naturel d'essayer d'exploiter ce processus de
réflexion. Le premier pas vers les réseaux de neurones artificiels a éte initié en 1943, lorsque
Warren McCulloch, un neurophysiologiste, et le jeune mathematicien Walter Pitts ont écrit un
article sur le fonctionnement des neurones, ou il a modélise un simple réseau de neurones
avec des circuits électriques. Une théorie des assemblées de neurones a été établie par Donald
Hebb en 1949. Elle est a la fois utilisée comme hypothéese en neurosciences et comme concept

dans les réseaux neuronaux en mathematiques. Cette théorie tente d'expliquer I'apprentissage
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associatif, dans lequel une association est faite par la répétition de deux stimuli. La répétition
d'un stimulus seul entraine le rappel de l'autre stimulus ensuite. Au fur et & mesure que les
ordinateurs se développent dans les années 1950, il est devenu possible de commencer a
modéliser les rudiments de ces théories concernant les pensées. Nathaniel Rochester (Pionnier
de I’informatique) était I'architecte en chef du premier ordinateur scientifique (IBM 701)
produit en série, et du prototype de sa premiére version commerciale, I’IBM 702. Durant I'été
1956, la conférence de Dartmouth (Dartmouth Summer Research Project on Atrtificial
Intelligence), a été organisée par Marvin Minsky et John McCarthy, qui est considéré comme
I'acte de naissance de l'intelligence artificielle en tant que domaine de recherche autonome.
Dans les années qui ont suivi le projet de Dartmouth, John Von Neumann a suggéré d'imiter
les fonctions simples des neurones en utilisant des relais télégraphiques ou des tubes a vide.
Par ailleurs, Frank Rosenblatt, neurobiologiste de Cornell, a commencé le travail sur le
Perceptron.

Malheureusement, le perceptron est limité et a été prouvé comme tel lors de la "années de
désillusion™ dans le livre de Marvin Minsky et Seymour Papert de 1969 Perceptrons.

En 1959, Bernard Widrow et Marcian Hoff de Stanford ont développé des modéles qu'ils ont
appelés ADALINE et MADALINE. Ces modeles ont ét¢é nommés pour leur utilisation de
Multiple ADAptive LINear Elements. MADALINE a été le premier réseau de neurones a étre
appliqué a un probleme du monde réel.

En 1982, plusieurs événements ont suscité un regain d'intérét. John Hopfield de Caltech a
présenté un document a I'Académie nationale des sciences.

En 1985, I'Institut ameéricain de physique a commenceé ce qui est devenu une réunion annuelle,
réseaux neuronaux pour linformatique. En 1987, [Institut de Premiére conférence
internationale de I'Electrical and Electronic Engineer (IEEE) sur Les réseaux neuronaux a

attiré plus de 1800 participants.
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En 1989, lors de la réunion des réseaux neuronaux pour la défense, Bernard Widrow a déclaré
a son auditoire qu'ils étaient engages dans la quatrieme guerre mondiale, "la troisieme guerre
mondiale n'est jamais arrivé”, ou les champs de bataille sont le commerce mondial et la
fabrication. La recherche sur I'innovation dans les petites entreprises du ministére américain
de la défense. En 1990 le programme a nommé 16 sujets qui visaient spécifiquement les
réseaux de neurones avec 13 autres sujets mentionnant I'utilisation possible de réseaux de
neurones.
11.4.2 Pourquoi les réseaux de neurones artificiels ?

Plusieurs avancées ont été faites pour développer les systemes intelligents, certaines
inspirées par les réseaux de neurones biologiques. Ainsi des chercheurs de beaucoup de
disciplines scientifiques congoivent les réseaux de neurones artificiels (ANN) pour résoudre
une variété de problemes tels que : l'identification de modele, la prévision (prédiction),
I'optimisation, la mémoire associative et le contrdle [9].

Des approches conventionnelles ont été proposées pour résoudre ces problémes. Bien qu’elles
puissent €tre appliquées avec succes pour certaines applications, aucune d’elles n'est assez
flexible pour étre exécutée avec réussite en dehors de son application. Les réseaux de
neurones artificiels fournissent des solutions de rechange passionnantes, beaucoup
d'applications pourraient tirer bénéfice en les employant [10], [11].

Les calculateurs numériques modernes surpassent les humains dans le domaine du calcul
numérique et la manipulation relative de symbole. Cependant, les humains peuvent facilement
résoudre des problémes perceptuels complexes (identifier un homme dans une foule d'un seul
apergu de son visage) a une telle vitesse et ampleur que 1’ordinateur le plus rapide du monde
ne peut le faire. Pourquoi y a-t-il une différence si remarquable dans leur exécution?
L'architecture neuronale biologique de systeme est completement différente de I'architecture

de Von Neumann. Cette différence affecte de maniére significative le type de fonctions que
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chaque modeéle informatique peut mieux executer. Les efforts nombreux effectués pour
développer des programmes “intelligents” basés sur l'architecture centralisée n'ont pas eu
comme conséquence des programmes intelligents d'usage universel. Inspirés par les réseaux
de neurones biologiques, les réseaux de neurones artificiels se composent d'un nombre
extrémement important de processeurs simples avec beaucoup d'interconnexions, de méme
que les modéles correspondants essayent d’employer quelques principes organisationnels
employés chez I'humain. Une étude compléte des réseaux de neurones artificiels exige la
connaissance de la neurophysiologie, de la physique, de la théorie de commande, de
I'informatique, de l'intelligence artificielle, des statistiques, des mathématiques. Les nouveaux
développements dans ces disciplines nourrissent continuellement le champ des réseaux de
neurones. D'autre part, les réseaux de neurones fournissent également une impulsion a ces
disciplines sous forme de nouveaux outils et de représentations. Cette symbiose est nécessaire
pour la vitalité de la recherche de réseaux neuronaux.
11.4.3 Quels sont les réseaux neuronaux artificiels ?

Les réseaux neuronaux artificiels sont des modéles electroniques relativement
rudimentaires basés sur la structure neurale du cerveau. Le cerveau apprend essentiellement a
partir d'expérience. C'est la preuve naturelle que certains problémes qui dépassent le cadre des
ordinateurs actuels peuvent en effet étre résolus par de petits paquets a faible consommation
d'énergie. Cette modélisation du cerveau promet également une facon moins technique de
développer des machines solutions. Cette nouvelle approche de I'informatique offre également
une degradation lors d'une surcharge du systeme que ses homologues plus traditionnels.

Ces méthodes de calcul d'inspiration biologique sont considérées comme les prochaines
avancées majeures dans l'industrie informatiqgue. Méme un simple animal, les cerveaux sont
capables de fonctions qui sont actuellement impossibles pour les ordinateurs. Les ordinateurs

font bien les choses par coeur, comme tenir des livres comptables ou effectuer des opérations
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complexes de les mathématiques. Mais les ordinateurs ont beaucoup de mal a reconnaitre
méme les modéles simples moins de généraliser ces schémas du passé en actions du futur.
Aujourd'hui, les progres de la recherche biologique promettent une premiére compréhension
du mécanisme naturel de la pensée. Cette recherche montre que le cerveau stocke les
informations sous forme de modeles. Certains de ces modéles sont trés complexes et nous
permettent de reconnaitre des visages individuels sous de nombreux angles différents. Ce
processus de stockage d'informations sous forme de modéles, d'utilisation de ces modeéles,
puis de résolution de problemes englobe un nouveau domaine de I'informatique. Ce domaine,
n'utilise pas la programmation traditionnelle mais implique la création de réseaux
massivement paralléles et la formation de ces réseaux pour résoudre des problemes
spécifiques.

11.4.3.1 Analogie avec le cerveau

Le fonctionnement exact du cerveau humain reste un mystére. Pourtant, certains
aspects de cet incroyable processeur sont connus. En particulier, I'élément le plus fondamental
du cerveau humain est un type spécifique de cellule qui est contrairement au reste du corps, ne
semble pas se régénérer. Comme ce type de cellule est la seule partie du corps qui n'est pas
lentement remplacée, on suppose que ce sont ces cellules qui nous fournissent les capacités de
nous souvenir, de penser et d'appliquer les expériences précédentes a chacune de nos actions.
Ces cellules, qui sont au nombre de 100 milliards, sont connues sous le nom de neurones.
Chacun de ces neurones peut se connecter avec jusqu'a 200 000 autres neurones, bien que
1 000 a 10 000 soient typiques. La puissance de I'esprit humain provient du nombre méme de
ces composants de base et des multiples connexions entre eux. Elle provient également de la
programmation génétique et de I'apprentissage.
Les neurones individuels sont compliqués. Ils ont une myriade de parties, des sous-systémes

et des mécanismes de contrdle. Ils transmettent des informations via un hodte des voies
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électrochimiques. Il existe plus d'une centaine de classes différentes des neurones, en fonction
de la méthode de classification utilisée. Ensemble, ces Les neurones et leurs connexions
forment un processus qui n'est ni binaire, ni stable, et non synchrone. Ces réseaux neuronaux
artificiels tentent de reproduire uniquement les éléments de cet organisme compliqué,
polyvalent et puissant. Ils le font dans d'une maniére primitive. Mais pour I'ingénieur logiciel
qui tente de résoudre l'informatique neuronale n'a jamais été une question de réplication du
cerveau humain. Il s'agit sur les machines et une nouvelle fagon de résoudre les problémes.
11.4.3.2 Les neurones artificiels et leur fonctionnement

L'élément de traitement fondamental d'un réseau de neurones est un neurone. Cet élément
de base de la conscience humaine englobe quelques capacités générales. Fondamentalement,
un neurone biologique recoit des apports d'autres sources, les combines d'une maniére ou
d'une autre, effectue une opération généralement non linéaire sur le résultat, puis produit le

résultat final. La figure 11.2 montre la relation entre ces quatre parties.

Dendrites

Synapses

Corps cellulaire

Noyau

Figure 1.2 Schéma d’un simple neurone

Chez I'homme, il existe de nombreuses variations de ce type de neurone de base, compliquant

davantage les tentatives de I'nomme de reproduire électriquement le processus de pensee.
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Pourtant, tous les neurones naturels ont les quatre mémes composantes de base. Ces
composants sont connus sous leurs noms biologiques : dendrites, soma, axone, et les
synapses. Les dendrites sont des extensions du soma, semblables & des cheveux, qui agissent
comme les canaux d'entrée. Ces canaux d'entrée regoivent leur entrée par le biais des synapses
d'autres neurones. Le soma traite ensuite ces signaux entrants au fil du temps. Le soma
transforme ensuite cette valeur traitée en un résultat qui est envoyé a d'autres neurones par
I'intermédiaire de I'axone et des synapses.

Mais actuellement, I'objectif des réseaux neuronaux artificiels n'est pas la recréation grandiose
du cerveau. Au contraire, les chercheurs en réseaux neuronaux cherchent & comprendre les
capacités de la nature pour lesquelles les gens peuvent concevoir des solutions a des
problémes qui n'ont pas été résolus par I'informatique traditionnelle.

Pour ce faire, I'unité de base des réseaux neuronaux, les neurones artificiels, simulent les

quatre fonctions de base des neurones naturels. La figure 11.3 montre une représentation

O,
xl__i I

- Fonction
Signaux X;
= ] < —r —|~ De
D’entreées Transfert (f)

_ _,7

Figure 11.3 Schéma d’un neurone artificiel de base.

fondamentale d'un neurone artificiel.

Dans la figure 11.3, les différentes entrées du réseau sont représentées par le symbole

mathématique, x(r). Chacune de ces entrées est multipliée par un poids de connexion. Ces
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poids sont représentés par w(r). Dans le cas le plus simple ces produits sont simplement
additionnés, alimentés par une fonction de transfert vers générer un résultat, puis une sortie.
Ce processus se préte a des mises en ceuvre a grande échelle dans un petit paquet. Cette mise
en ceuvre électronique est encore possible avec d'autres structures de réseau qui utilisent
différentes fonctions de sommation ainsi que différentes fonctions de transfert.
D'autres réseaux travaillent sur des problemes pour lesquels les résolutions ne sont pas
seulement une des nombreuses valeurs connues. Ces réseaux doivent étre capables d'un
nombre infini de réponses. Les applications de ce type comprennent "l'intelligence" des
mouvements robotiques. Cette "intelligence" traite et crée ensuite des sorties qui font bouger
un appareil. Ce mouvement peut couvrir un nombre infini de mouvements trés précis. Ces
réseaux veulent en effet lisser leurs entrées qui en raison des limitations des capteurs, arrivent
en rafales non continues, disons trente fois par seconde. Pour ce faire, ils peuvent accepter ces
entrées, additionner ces données, puis produire une sortie en appliquant, par exemple, une
tangente hyperbolique comme fonction de transfert. De cette maniere, les valeurs de sortie du
réseau sont continuées et satisfont davantage d'interfaces du monde réel.
D'autres applications peuvent simplement additionner et comparer a un seuil, produisant ainsi
I'un des deux résultats possibles, a zéro ou a un. D'autres fonctions mettent les résultats a
I'échelle pour qu'ils correspondent a l'application, comme les valeurs moins un et un.
Certaines fonctions intégrent méme les données d'entrée dans le temps, créant ainsi des
réseaux dépendant du temps.
11.4.3.3 Mise en ceuvre électronique des neurones artificiels

Dans les logiciels actuellement disponibles, ces neurones artificiels sont appelés
"éléments de traitement” et ont beaucoup plus de capacités que le simple neurone artificiel
décrit ci-dessus. Ces capacités seront examineées plus loin dans ce qui suit. La figure 11.4 est

un schéma plus détaillé de ce neurone artificiel encore simpliste.

46



Chapitre 2

Fonction de sommation Fonction de transfert

Somme

;

gl

Max Tangente_
Min hypgrpollque
Entrées  — Moyenne B Lineaire |— = Sorties
Sigmoide

Sinus
Etc.

Apprentissage
Et Programme
de rappel

T— Cycle d'apprentissage

Figure 11.4 Schéma du modéle d'un "élément de traitement".

Dans la figure 11.4, les entrées entrent dans I'élément de traitement. La premiere étape consiste
a multiplier chacune de ces entrées par leur facteur de pondération respectif (w(n)). Ces
entrées modifiées sont ensuite introduites dans la fonction de sommation, qui se contente
généralement de faire la somme de ces produits. Pourtant, de nombreux différents types
d'opérations peuvent étre sélectionnés. Ces opérations pourraient produire un certain nombre
de valeurs différentes qui sont ensuite propageées ; des valeurs telles comme la moyenne, la
plus grande, la plus petite, etc. En outre, la plupart des produits de développement commercial
permettent aux logiciels pour créer leurs propres fonctions de sommation via des routines
codées dans une langue de niveau supérieur. Parfois, la somme est encore compliquée par
I'ajout d'une fonction d'activation ce qui permet a la fonction de sommation de fonctionner de
maniere sensible au temps.

Dans les deux cas, le résultat de la fonction de sommation est ensuite envoyé dans une
fonction de transfert. Cette fonction transforme ensuite ce nombre en une sortie réelle via un
algorithme quelconque. Les fonctions de transfert couramment supportées sont la tangente

sigmoide, sinusoidale, hyperbolique, etc. Cette fonction de transfert peut également mettre a
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I'échelle la sortie ou contrbler sa valeur par seuils. Le résultat de la fonction de transfert est
généralement la sortie directe de I'élément de traitement. Voici un exemple du fonctionnement
d'une fonction de transfert comme le montre la figure 11.5. Cette fonction de transfert
sigmoide prend la valeur de la sommation appelée somme dans la figure 11.5, et la transforme
en une valeur comprise entre zéro et un.

Enfin, I'élément de traitement est prét a produire le résultat de sa fonction de transfert. Cette
sortie est ensuite introduite dans d'autres éléments de traitement, ou dans une connexion

extérieure, selon la structure du réseau.

MR

na

0.6

1+e™*

Figure 11.5 Fonction de transfert sigmoide.

Tous les réseaux neuronaux artificiels sont construits a partir de cet élément de base, I'élément
de traitement ou le neurone artificiel. C'est la variété et les différences fondamentales de ces
¢léments de base qui font que la mise en ceuvre des réseaux neuronaux est en partie un "art".
11.4.3.4 L’apprentissage d'un réseau de neurones artificiels
Une fois qu'un réseau a été structuré pour une application particuliére, cela est prét a étre
formé. Pour lancer ce processus, les poids initiaux sont choisis au hasard. Ensuite, la
formation, ou l'apprentissage, commence. Il existe deux approches de I’apprentissage:

supervisée et non supervisee. L’apprentissage supervisée implique un mécanisme qui consiste
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a fournir au réseau le résultat souhaité, soit en "calibrant™ manuellement les performances du
réseau ou en fournissant les sorties souhaitées avec les entrées. L’apprentissage non
supervisée c'est la que le réseau doit donner un sens aux apports sans aide extérieure.
La grande majorité des réseaux utilisent un apprentissage supervisée. L’apprentissage Non
supervisé est utilisee pour effectuer une premiere caractérisation des entrées [12], [13].
Cependant, dans le sens ou il s'agit d'un véritable auto-apprentissage, il n'est encore qu’une
brillante promesse qui n'est pas entiérement comprise, qui ne fonctionne pas completement, et
qui est donc relégué au laboratoire.
11.4.3.4.1 Apprentissage supervise
Dans ce type d’apprentissage, le réseau s’adapte par comparaison entre le résultat qu’il a
calculé, en fonction des entrées fournies, et la réponse attendue en sortie, le résultat de cette
comparaison c’est a dire de cette différence est le signal d’erreur. Ainsi les paramétres du
réseau vont se modifier d’une maniére itérative en fonction du signal d’erreur déja calculé
jusqu’a ce que les sorties désirées soient a peu pres obtenues.
11.4.3.4.2 Apprentissage non supervisé
Dans ce type d’apprentissage, on n’a pas besoin d’une base des sorties désirées et le
réseau évolue tout seul jusqu’a obtenir la sortie souhaitée. L apprentissage non supervisé est
bien adapté a la modélisation des données complexes (images, sons,...), généralement des
donnes symboliques [14], ou I’on posséde des régles moins précises qui gouverne le
comportement de systeme a modélise par les réseaux de neurones.
11.4.3.4.3 Les parameétres d’apprentissage
Tous les modeles de réseaux de neurones requiérent un apprentissage. Plusieurs types
d’apprentissages peuvent €tre adaptés a un méme type de réseau de neurones. Les criteres de
choix sont souvent la rapidité de convergence ou les performances de geénéralisation.

L’efficacité d’apprentissage dépend de plusieurs parametres:

49



Chapitre 2

11.4.3.4.3.1 Taux d’apprentissage n
Ce parameétre détermine la vitesse de convergence. Si la valeur de démarrage de n_est
grande, alors on aura un apprentissage trés rapide mais au prix de la création d’oscillations
dans D’erreur totale moyenne qui empécheront 1’algorithme de converger vers le minimum
désiré. Le réseau devient instable. Dans la plupart des cas, si la fonction d’erreur posséde
plusieurs minimums locaux, le réseau subira un blocage dans I’'un d’eux. Toutes ceS
conditions nous obligent a commencer 1’apprentissage avec une petite valeur de n, Si on veut
atteindre un minimum global, méme si I’apprentissage est long.
11.4.3.4.3.2 Momentum
Ce paramétre permet 1’introduction de 1’ancien poids dans le calcul de sa nouvelle
valeur. Le momentum empéche I’algorithme de rester bloqué dans un minimum local et il
augmente encore la vitesse de convergence. La valeur de Q est toujours inférieure a 1 (valeur
typique W=0.9) [15].
11.4.3.4.3.3 Seuil de tolérance
Ce parametre critique détermine la précision dans la réponse du réseau de neurones. La
phase d’apprentissage est souvent arrétée lorsque 1’erreur calculée sur I’ensemble de la base
d’apprentissage est inférieure a un seuil déterminé par ’utilisateur. Il est possible d’arréter
I’apprentissage en fixant une limite au nombre d’itérations.
11.4.4 Le perceptron multicouche MLP
Les perceptrons multicouches (en anglais the multilayer perceptron, MLP) sont des
réseaux de neurones non bouclés, avec une ou plusieurs couches de neurones entre ces
neurones d’entrées et la couche de sortie. Un perceptron de trois couches; avec des couches
cachées, x valeurs d’entrée, y valeur de sortie est montré dans la figure 11.5. Les perceptrons
multicouches surmontent plusieurs limitations du perceptron simple couche, mais ils n‘ont pas

été, genéralement, employés dans le passe parce que les algorithmes efficaces de formation
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(apprentissage) n'étaient pas disponibles. Ceci a récemment changé avec le développement
des nouveaux algorithmes de formation qui sont avérés reussis pour beaucoup de problémes
intéressants [16]. Les propriétés intéressantes des perceptrons multicouches proviennent des
non linéarités des fonctions d’activation des couches cachées. Si les fonctions d’activation
étaient des fonctions linéaires, alors un réseau & une seule couche avec des poids
convenablement choisis pourrait exactement reproduire les calculs exécutés par n'importe
quel réseau multicouche. C’est le développement de l'algorithme de rétropropagation [17],
[18] pour déterminer les poids dans un perceptron multicouche, qui a fait de ses réseaux

soient les plus populaires chez les chercheurs et les utilisateurs des réseaux neurologiques.

Couche d’entrée . . .
Couche cachee Couche de sortie

Figure 11.6 Structure du perceptron multicouche

Nous présentons ici une des architectures de réseaux les plus utilisées. Elle correspond a une
organisation des neurones en n couches successives (n>=3). Les seules connexions présentées
dans ce type de réseau relient chaque neurone avec I'ensemble de ceux de la couche suivante
comme illustré dans la Figure 11.6, la propagation de I'information se déroule ainsi en sens
unique depuis la couche d'entrée vers la couche de sortie [17], [18].

La fonction d'activation utilisée pour les neurones peut étre n'importe quelle fonction

croissante et dérivable. On utilise souvent une fonction sigmoide telle que :

1
1+exp(—x)

9(x) = (1.1)
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Elle prend pour paramétre la somme pondeérée des entrées du neurone.

Si:ZjWij (Cli +bl) (“2)

Sens de propagation de ’erreur

+*

entrée

Sortie

>

Sens de propagation de I’information

Figure 11.7 Réseau multicouches comportant 2 neurones d'entrée, 4 neurones cachés
et un neurone de sortie.

Ou
J: L’ensemble des neurones envoyant une connexion vers le neurone i.
W;; : Les poids de la connexion entre le neurone j et le neurone i.
bi : Un paramétre optionnel appelé biais.

11.4.4.1 Apprentissage des réseaux MLP
Il existe differentes structures neuronales avec différentes fonctions d'activations et utilisant
differents algorithmes d'apprentissage, toutefois le perceptron multicouche utilisant la
rétropropagation du gradient (back propagation, BP) de I'erreur comme algorithme
d'apprentissage est la structure neuronale la plus utilisée pour la modélisation des circuits

hyperfréquences
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11.4.4.1.1 Algorithme de rétro-propagation

Nous présentons ici I'algorithme de retro-propagation du gradient qui est le plus connu
pour réaliser l'adaptation des réseaux multicouches. C'est a sa découverte que I'on doit le
renouveau d'intérét pour les ANN apparut au début des années 80. Il s'agit d'une méthode
d'apprentissage supervisé, fondée sur la modification des poids du réseau dans le sens
contraire a celui du gradient de Il'erreur par rapport a ces poids. Nous allons présenter
brievement la méthode d'obtention de ce gradient, qui se base sur le calcul des dérivées
partielles successives de fonctions compostées. La mesure de performance utilisée est I'erreur

quadratique:
1
Q=5Xi(a;—s:)? (1.3)
Ou i parcourt les indices des neurones de sortie, et a; et s; représentent respectivement

I'activation mesurée et l'activation désirée pour ces neurones, Les poids du réseau sont

modifiés [19], en suivant la reégle (11.4)

_ 9Q
AWy = - (11.4)

Ou n_est une constante positive appelée pas du gradient le choix du ce pas influe beaucoup sur

la rapidité de convergence, un pas trop petit ralenti ’apprentissage, un pas trop important

provoque un risque d’instabilité. Le calcul de la quantité ( %) se fait en partant de la couche
)

de sortie et en se déplacant vers la couche d'entrée.
Cette propagation, suivant le sens inverse de celui de l'activation des neurones du réseau,

justifie le nom de l'algorithme. Le calcul est décomposé de la maniére suivante :

9Q _9Q 9a; 9E;

SWi]- _aai 9E; SWi]- (“5)
9Q 9aq; .
En posant § ;= af S on obtient :
i i
] OE;
—l=§ o (11.6)
ij ij
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9E; _

Et puisque —

a;
ij

AWij:-rL(Siaj (”7)
La quantité o ; est appelée contribution a I'erreur du neurone i. Dans le cas ou i est I'indice

d'un neurone de sortie, on obtient :

:TQL,:(ai_Si) 2—2=g’(Ei) (11.8)
Et donc:
0; =9g'(E;) (ai—s;) (11.9)

Dans le cas ou i est I’indice d’un neurone caché on pose :

90 _ v 90 dax
9a;  “kaa 9a; (11.10)

Ou k parcourt les indices de tous les neurones vers lesquels le neurone i envoie une

connexion. Le calcul nous donne :

9Q °© 9Q 9ay OF 9F
9Q Dak _ 9Q Yak IEk _ 5kj= § & W (11.11)
i

day 94a; day 9Ei 9a;
Nous obtenons donc :

9Q
o, = 2k 0k Wi (1.12)

Et

0; = g'(E;) X 0 Wy (11.13)
Cet algorithme, présente ici dans sa version la plus simple, posséde de nombreuses variantes.
Elles correspondent généralement a l'utilisation de valeurs variables pour la constante n [20],
ou a l'utilisation de méthodes du deuxiéme ordre pour le calcul du gradient [21]. On utilise
souvent une version legérement différente de I'equation (I1.4) pour calculer la quantité dont

doivent étre modifiés les poids :

9Q

54



Chapitre 2

Ou p est une constante appelée le terme d’inertic (momentum), et t représente le temps. Cette

version introduit un deuxiéme terme proportionnel a la derniére adaptation de W;; .

Les modifications des poids peuvent intervenir apres chaque présentation d'un patron, ou

apres la présentation de I'ensemble de la base d'exemples. L'apprentissage nécessite dans tous

les cas un grand nombre de présentations de la totalité de ces exemples pour obtenir un

résultat satisfaisant [22].

La phase d’apprentissage est souvent arrétée lorsque 1’erreur calculée sur I’ensemble de la

base d’apprentissage est inférieure a un seuil déterminé par 1’utilisateur. Il est possible

d’arréter I’apprentissage en fixant une limite au nombre d’itérations.

Cet algorithme souffre néanmoins de nombreux défauts, parmi lesquels :

>

>

Temps de calcul excessif; apprentissage tres long.

Une grande sensibilité aux conditions initiales, c’est-a-dire a la maniere dont sont
initialisés les poids des connexions.

De nombreux problémes sont dus a la géométrie de la fonction d’erreur: minimums
locaux. Ce probleme est en partie résolu avec le gradient stochastique, mais il subsiste
quand méme.

Le probleme de dimensionnement du réseau. La rétro-propagation apprend une base
d’apprentissage sur un réseau dont la structure est fixée a priori. La structure est
définie par le nombre de couches cachées, le nombre de neurones par couches et la
topologie des connexions. Un mauvais choix de structure peut dégrader

considérablement les performances du réseau [23].

11.4.4.2 Choix du nombre d’unités cachées (Optimisation de I’architecture)

Le nombre d’unités cachées (nh) joue un réle crucial dans le contrdle de la capacité du

réseau de neurones. Si la valeur de (nh) est trop petite, alors le réseau possede trop peu de

parametres et ne peut capter toutes les dépendances qui servent a modéliser et prédire les
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valeurs du processus observé. A I’inverse, si I’on choisit une valeur trop grande pour (nh),
alors le nombre de parametres du modéle augmente et il devient possible, pendant la phase
d’optimisation des parametres, de modéliser certaines relations qui ne sont que le fruit de
fluctuations statistiques propres a 1I’ensemble d’entrainement utilisé plutdt que des relations
fondamentales de dépendance entre les variables. Il faut comprendre que les réseaux de
neurones sont des approximateurs universels, c'est-a-dire qu’ils peuvent modéliser n’importe
quelle fonction si le nombre d’unités cachées est suffisant. Autrement dit, un réseau de
neurones peut apprendre par cceur un ensemble d’entrainement. Afin de s’assurer que le
réseau de neurones s’en tient aux relations fondamentales de dépendance, on utilise, en plus
de ’ensemble d’entrainement, un second ensemble appelé ensemble de validation : a la fin de
chaque époque d’entrainement, on mesure non seulement 1’erreur d’entrainement mais aussi
I’erreur de validation, c’est a dire I’erreur totale commise sur tous les exemples de 1’ensemble
de validation. Cette erreur de validation est calculée une fois que la phase d’optimisation des
parametres est terminée.

Apres avoir entrainé quelques modeles, chacun avec un nombre différent d’unités cachées,
on peut comparer les erreurs d’entrainement et de validation. On obtient généralement le
résultat suivant:

- L’erreur d’entrailnement diminue au fur et a mesure que le nombre d’unités cachées
augmente.

- L’erreur de validation, quant a elle, est élevée lorsque le nombre d’unités cachées est faible,
décroit avec 1’augmentation du nombre d’unités cachées, atteint un minimum pour un certain
nombre optimal d’unités cachées, puis croit lorsque le nombre d’unités devient trop grand.
C’est donc 1’utilisation d’un ensemble de validation, distinct de 1’ensemble d’entrainement,

qui nous permet de choisir le nombre optimal d’unités cachées ou neurones.
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Pour se familiariser avec les méthodes d’optimisation et d’approximation dans le
domaine des micro-ondes, nous avons utilise des réseaux de neurones artificiels dans la
conception d'une antenne microruban de géométrie elliptique ou nous avons proposé deux
modeles neuronaux. Ces deux modéles proposés sont tres adéquats pour une estimation rapide
et précise des caractéristiques de I'antenne microruban elliptique [24].

De méme, nous avons évalu¢ la fréquence de résonance d’un patch microruban
circulaire avec un modele précis, par 1’introduction des réseaux de neurones dans une analyse
théorique. Le modéle obtenu est tres adapté a la CAD des antennes patch microruban. La
sortie du réseau neuronal l'artificiel qui est la fréquence de résonance est trés proche des
résultats expérimentaux rapportés dans la littérature [25].

De plus, nous avons étudié I'influence de différents paramétres sur la fréquence d'une
antenne a anneau circulaire réglable en utilisant le réseau neuronal artificiel pour obtenir une
grande précision sans 1’utilisation d’aucune fonction mathématique compliquée. Les résultats
montrent que la séparation de I'air peut étre ajustée pour avoir la fréquence de fonctionnement
maximale de I'antenne [26].

1.5 CONCLUSION

Les méthodes d’optimisation (les Algorithmes Génétiques, les réseaux de neurones artificiels)
sont de puissants outils de modélisation et de prédiction. Ils ont été adoptés dans divers
champs d’application plus ou moins variés. Par exemple la caractéristique essentielle des
réseaux de neurones est qu’ils peuvent capter les dépendances non lin€aires de haut niveau
entre les variables explicatives, ce qui est possible grace a la présence d’une transformation,
elle-méme non linéaire, dans le calcul de la valeur predite.

Au cours de ce chapitre nous avons présente deux méthodes d’optimisation (Algorithmes

Génétiques, les réseaux de neurones artificiels). La nécessité d’utiliser les réseaux de
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neurones artificiels, 1’analogie avec le cerveau et leur fonctionnement, ont été discuté. Nous

avons particuliérement détaillé une seule architecture neuronale:

Le MLP par laquelle nous avons réalisé ce travail.

Les différentes méthodes d’apprentissage qui peuvent étre utilisées pour les réseaux
neuronaux multicouches de type MLP.

Le principal algorithme d’apprentissage qui peut étre utilisé pour les réseaux
neuronaux multicouches: L’algorithme de rétropropagation.

Choix du nombre d’unités cachées (Optimisation de I’architecture).
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I. INTRODUCTION

n raison de leur profil bas, poids léger, faible co(t, compacité, productivité en

masse, etc., les antennes microrubans sont couramment utilisées dans une variété de
systemes d'antennes. Ce type d'antenne a un sérieux inconvénient, qui est la bande passante
étroite [1]-[3]. Par consequent, de nombreux efforts ont été faits pour élargir la bande. Bien
que, la configuration conventionnelle d'une antenne microruban comprend un seul patch
conducteur assurant diverses applications [4]-[7], parfois, deux patchs conducteurs empilés
sont utilisés pour obtenir un fonctionnement a double fréquence, une bande passante
améliorée [8], [9] et un gain plus élevé [8]-[10]. Les caractéristiques des patchs
microbandes empilés dépendent essentiellement des dimensions relatives des patchs [11],
des séparations entre les différentes métallisations et des permittivités du milieu
diélectrique.

De nombreuses méthodes ont éte proposées dans la littérature ouverte pour analyser
les antennes microbandes. Bien que la méthode des moments fournisse une meilleure
exactitude, en tant que méthode full-wave, elle est tres exigeante en termes de ressources
informatiques. En raison de la présence de pbles dans le chemin d’intégration, il est
difficile d’intégrer numériquement la fonction spectrale dyadique de Green. Le caractere
itératif du processus de solution nécessite un temps de calcul énorme. Pour surmonter ces
problemes, des recherches approfondies ont été menées par Mishra et Patnaik [12], [13] ;
ils ont introduit l'utilisation des réseaux de neurones en conjonction avec l'approche du
domaine spectral. Des modeéles neuronaux rapides formés a partir de données micro-ondes
mesurées et simulées peuvent étre utilisés lors de la conception micro-ondes pour fournir
des réponses immédiates a la tache qu'ils ont apprise [14]. La modélisation neuronale des
caractéristiques non linéaires d'un circuit ou d'un dispositif est devenue un domaine de

recherche important utilisé pour résoudre des problemes de calcul non linéaire [15], [16].
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Contrairement & l'antenne mono-patch, il faut reconnaitre qu'il n'y a ni formule
mathématique simple ni modéle rapide pour obtenir les fréquences de résonance inférieure
et supérieure des patchs microbandes empilés.

Dans ce travail, nous présentons un nouveau modele pour I'estimation des fréquences
de résonance inférieure et supérieure d'une antenne microbande rectangulaire empilée dans
un substrat a double couche. Egalement dans cet article, nous donnons une comparaison
entre les caractéristiques de rayonnement des fréquences de résonance inférieure et
supérieure. Peu ou pas de résultats ont été donnés a ce sujet. Le substrat est supposé étre
constitué de deux couches du méme matériau et d'épaisseur identique. Les parametres de
I'antenne et le systeme d'axes considérés sont montrés dans la figure 111.1. Le modéle est
basé sur un réseau de neurones artificiels combiné avec 1’approche du domaine spectral.
Au meilleur de notre connaissance, ce sujet n'a pas éte rapporté dans la littérature ouverte ;
les seuls résultats publiés utilisant une approche neurospectrale concernent des antennes
microrubans avec un seul patch rayonnant [17]-[20]. Le modéle neuronal est simple, facile
a appliquer et tres utile pour les concepteurs dantennes pour prédire les fréquences de
résonance inférieure et supérieure. Le modele proposé peut offrir de nombreux avantages,
notamment: moins de temps que la méthode spectrale et des résultats avec la méme
précision que les modeles full-wave.

Nous utilisons le modeéle neuronal pour modéliser la relation entre les paramétres
géométriques et physiques de I'antenne empilée et les fréquences de résonance inférieure et
supérieure obtenues a partir de I'approche spectrale. Les différents paramétres d'entrée et
de sortie du réseau sont indiqués dans la figure 111.2. Notons que dans le cas de I'approche
spectrale, pour obtenir les fréquences de résonance inférieure et supérieure de l'antenne
empilée, il est nécessaire d'exécuter le code de la méthode spectrale deux fois. Ce n'est pas

la méme chose pour notre modéle, puisque les deux fréquences de résonance sont obtenues
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Figure 111. 1. Géométrie de deux patchs empilés intégrés dans un milieu bicouches.
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Figure 111. 2. Modele neuronal pour calculer les fréquences de résonance inférieure et
supérieure de l'antenne empilée.
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simultanément en une seule opération. La technique de la phase stationnaire est utilisée
pour calculer les diagrammes de rayonnement de la configuration bifréquence. Pour
vérifier I'exactitude de notre modéle, quatre prototypes expérimentaux de I'antenne empilée
sont fabriqués et mesurés. Le présent chapitre est organisé de la maniere suivante. Dans la
Section 2, la fonction de Green de la configuration empilée est d'abord dérivée dans le
domaine spectral. La méthode de Galerkin est ensuite utilisée pour résoudre les courants
inconnus sur les patchs. Le modele neuronal basé sur le perceptron multicouche pour le
calcul des fréquences de résonance inférieure et supérieure de I'antenne est présenté dans la
Section 3. En outre, une bréve explication concernant l'utilisation de la technique de phase
stationnaire pour calculer le diagramme de rayonnement de la configuration bifréquence
est donnée dans cette section. Dans la Section 4, d'abord I'efficacité du modéle proposeé est
démontrée en comparant le temps CPU nécessaire pour calculer les fréquences de
résonance inférieure et supérieure par notre approche neurospectrale avec celles des codes
de la méthode des moments. Pour les codes de la méthode des moments, deux types de
fonctions de base sont utilisés: les fonctions sinusoidales et les polynémes de Chebyshev
avec les conditions de bord appropriées. Dans cette section, nous présentons également une
comparaison entre les résultats prédits et nos mesures expérimentales ainsi qu'une
comparaison entre les rayonnements des fréquences de résonance inférieure et supérieure.
Dans la Section 5, nous exploitons la formulation développée dans la Section 2, avec une
petite modification, pour I’analyse d’une antenne microbande rectangulaire
supraconductrice ayant une fente coupée dans le plan de masse. Afin d’inclure I’effet de la
supraconductivité de I’élément rayonnant, nous utilisons le théoreme des deux fluides de
Gorter-Casimir [21], [22]. Afin de valider la théorie proposée pour le cas de I’antenne
supraconductrice, nous comparons nos résultats numériques avec des données

expérimentales rapportées dans la littérature. Une attention particuliére sera accordée a
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I’étude de I'influence de la température de fonctionnement sur la fréquence de résonance
de I’antenne microbande supraconductrice sans et avec fente coupée dans le plan de masse.

Dans la Section 6, nous résumons les conclusions tirées de ce troisiéme chapitre.

Il. APPROCHE SPECTRALE

La géométrie de la structure étudiée est illustrée dans la figure Il11.1. Nous avons
deux patchs rectangulaires empilés considérés comme parfaitement conducteurs. Les tailles
des patchs inférieur et supérieur sont, respectivement, a, xb, et a,xb,, et il n'y a pas
d’excentrage entre les deux patchs. Le substrat dans la figure 111.1 a deux couches. On
suppose que les deux couches sont constituées du méme matériau et d’épaisseurs égales.

Ce materiau est caractérisé par la permeabilité de I'espace libre p, et la permittivité ¢, &, .

On considére le régime harmonique avec une dépendance temporelle de la forme ™. En
utilisant la transformée de Fourier vectorielle inverse [11], nous pouvons montrer que les

champs tangentiels a lI'intérieur de la j eme couche (j = 1, 2) sont donnés par

+ 00+ 00
1

E(“’Z)Zﬁi_fw F(ks,r,) E(ks,2) dk, (1)
1 tooto -
H(rs’z)zm j j F(ks'rs)-H(ksvz) dks (2)

—00 —00

F(k,,r,) dans les équations (1) et (2) se réfere au noyau de la transformée de Fourier
vectorielle. E(ks,z) et I:|(ks,z) sont définis comme suit :

i 0E,(k,,2)

K oz _ -ik,z ik, z
au . _Cj(ks)e +Dj(ks)e (3)
" O H,(k,,2)

S

E(k,,2)=
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WE Y&,
~ k
H(k.,2)= S .
K= i o, (k.02
k 0z

E, (K, 2) | _
SV(k) e (ke ™D, (k,)e™? (@)

S
E,(k,,z) et H,(k,,z) apparaissant dans les équations (3) et (4) sont les transformées de

Fourier scalaires de E, (r ,z) et H (r_,z), respectivement. C; et D; sont deux vecteurs

inconnus et
a)gl’
voL|ck :
Vo | Ok k= (e kK2 5)
/uO O -z
(0]

Avec kj =a)2go 1, €t k, est la constante de propagation dans le substrat bicouche. La
constante ¢ dans I’équation (5) désigne la célérité de la lumiére dans le vide. En exprimant
E(ks,z) et I:|(ks,z) aux deux interfaces de la de la j éme couche, par la suite

I’élimination des inconnus C; et D; mene a la relation suivante :
Ek.7)) | _ = [Ekazia)
H(ksvz}) H(ks’z}r—l)

Dans I’équation (6), R est la représentation matricielle de la j éme couche dans le domaine

(6)

de la transformée de Fourier vectorielle. Elle est donnée par

{R“ R“}:{ Tcos(k,d)  —iY, " sin(k d)} %)

R* R?% —iY;sin(k,d)  Tcos(k, dS
Dans I’équation (7), 1 dénote la matrice unitaire d’ordre 2 x 2. Afin de résoudre des
problemes électromagnétiques impliquant des régions contigués, il est nécessaire de savoir
les conditions aux limites que les vecteurs champs doivent satisfaire aux interfaces. Les
conditions aux limites pour les composantes tangentielles sont
E(k,,d”)=E(k,,d*) =E(k,,d) (8a)
E(k,,2d ") =E(k,,2d*) =E(K,,2d) (8b)
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H(k,,d ) —H(k,,d")= J°(k,) (9a)
H(k,,2d ") - H(k,,2d ") = J'(k,) (9b)
1l est clair de I’équation (9a) (équation (9b)) que le champ H est discontinu & travers
I'interface z=d (z=2d) ou un courant de surface J°(r,) (J‘(rs)) existe sur le patch

inférieur (supérieur). En manipulant les équations (6), (8a), (8b), (9a), et (9b), nous

obtenons
(E(k,.d")] = [E(k,00)] 0
_ﬁ(ks,dw}R Li(ks,ow} {iwks)_ (10)
l;(ks,zd*)}Zﬁ{g(ks,d+)}_{~to 1 an
| H(k,,2d") Ak, d*)| [J3'(k,)]

La condition de rayonnement impose aux champs donnés par les équations (3) et (4) de
disparaitre dans la région d'air située au-dessus du patch supérieur lorsque z tend vers

I'infini, ce qui méne a

H(k,,2d ") =7(k,)-E(k,,2d") (12)
ou
e
1 | ckeo :

n=— (13)

Mol kzo'kw:(kg_ksz)

(0]

A l'intérieur du plan de masse parfaitement conducteur le champ électrique est nul. Puisque
la composante tangentielle du champ électrique est continue a travers l'interface z=0,
NOUS pouvons écrire :

E(k,,07)=E(k,,07)=E(k,,0)=0 (14)
A partir des équations (10)-(12) et (14), nous pouvons dériver 1’équation suivante reliant

les transformées de Fourier vectorielles des densités des courants surfaciques sur les patchs
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aux transformées de Fourier vectorielles des composantes tangentielles des champs
électriques sur les surfaces du substrat bicouche :
E(k,.d) |_[3"(k,) §"(k)][3°(k,) (15)
E(k,,2d)| [§°(ks) §"(k,) || I'(ks)

it

Dans I’équation (15), §°°, g, g™ et g" jouent le réle des fonctions dyadiques de Green
dans le domaine de la transformée de Fourier vectorielle. Ces derniéres peuvent étre
utilisées sans aucune transformation dans I’analyse des antennes microbandes empilées de
formes circulaire ou annulaire. Puisque les deux patchs montrés dans la figure I11.1 sont

considérés étre parfaitement conducteurs, les champs électriques tangentiels doivent étre

nuls sur ces surfaces parfaitement conductrices, ainsi de 1’équation (15) on peut écrire

+00  +00

[ [ Flear)fa™ (k). 30 (k) +3% (k,). 3 (k)] dk, =0 (16)
T Tﬁ(ks,rs)-[@‘b(kg.Eb(ks)r“(k .34 (k)] dk, (17)

Notons que I'équation (16) (équation (17)) n'est valide que sur la zone du patch inférieur
(supérieur). Les valeurs propres des équations (16) et (17) peuvent étre obtenues en
appliquant la méthode des moments plus exactement la procédure de Galerkin. Les
densités de courant surfacique sur les deux patchs sont approximées par des fonctions de

base connues avec des coefficients inconnus comme suit :

N M [ 0

()= a, JX"“ D0 s (18)
n=1 L m= ym(rs)_

- Jx (r) 0]

Les coefficients inconnus a,, b, , c, et d, sont déterminés en substituant les transformees

de Fourier vectorielles des équations (18) et (19) dans les équations (16) et (17) et apres
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quelques manipulations algébriques , les équations résultantes peuvent étre écrites sous la
forme

[z]-1=0 (20)
Ici | est le vecteur colonne de courant contenant (N +M + P +Q) coefficients inconnus et
[z] est la matrice impédance d’ordre (N+M +P+Q)x(N+M +P+Q). L'équation (20)

possede des solutions non nulles sous la condition que le déterminant de la matrice
impédance soit nul. Deux fréquences Vérifient cette condition et conduisent aux fréquences

de résonance inférieure et supérieure.

I11. MODELISATION NEURONALE COMBINEE AVEC LA TECHNIQUE DE LA
PHASE STATIONNAIRE

Les réseaux de neurones artificiels emploient un modele mathématique inspiré de la
structure du cerveau et tentent de modéliser des problemes mal compris ou hautement non
linaires. Ces réseaux donnent directement une bonne approximation des valeurs simulées
et mesurées, évitant ainsi le besoin éventuel d'un algorithme conventionnel plus complexe
et colteux en matiere de temps de calcul [17]. Les réseaux de neurones artificiels ont été
largement utilisés dans le domaine de I'électromagnétisme notamment dans les problemes
d'antennes [18], [19].

Le réseau de neurones baptisé le perceptron multicouche (Multilayer perceptron en
anglais) est le réseau de neurones a réaction directe le plus couramment utilisé en raison de
leur rapidité, de leur facilité de mise en ceuvre et de leur structure plus appropriée pour
traiter les probléemes électromagnétiques non linéaires [17]-[20]. Les perceptrons
multicouches ont été appliqués avec succes pour résoudre certains problémes difficiles en
les entrainant de maniére supervisée avec un algorithme trés populaire connu sous le nom

d'algorithme de la rétropropagation d’erreur [17].
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Le perceptron multicouche, comme son nom l'indique, se compose de plusieurs
couches (L couches). La premiére couche de la figure 111.3 est la couche d'entrée, tandis
que la derniére couche contient les sorties du réseau. Les couches restantes sont appelées
couches cachées. Chacune de ces couches est connectée a toutes les cellules de la couche
adjacente. Simultanément, il n'y a pas de connexion entre les cellules d'une méme couche.
Le nombre de neurones dans les couches d'entrée et de sortie est égal au nombre de

variables d'entrée et de sortie, respectivement. Le nombre n, désigne le nombre de
neurones dans la couche cachée | (1=2,..,L-1). L’ensemble {x,,x,,...,x,} forme les

entrées du réseau, alors que I’ensemble {y;,y,,....y,} inclue les sorties du perceptron

multicouche. La sortie x| dans la figure 111.3 représente la sortie du neurone i dans la

couche |. Le poids du lien entre le neurone j de la couche |1 et le neurone i de la

couche | est symbolisé par w'., ol i=12,..,n,, tandis que j=0,1...,n,. La sortie de

j '
chaque neurone de la figure I11.3 est produite en traitant les entrées de chacun des neurones
qui lui sont connectés via une fonction connue sous le nom de fonction d'activation dans la
terminologie des réseaux de neurones artificiels. Les résultats obtenus en multipliant

chaque entrée des neurones de la couche | —1 avec son paraméetre de pondération approprié

sont ajoutés pour donner ce qui suit [23]:

&= nlz_iwi'j Xjt+b] (21)

j=1
ou &' est une somme pondérée et b/ est un paramétre de biais supplémentaire pour chaque
neurone [23]-[25].

La sortie finale du neurone considéré au niveau de la couche | peut étre obtenue au moyen

de la fonction d'activation f comme suit :
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X = t(g) (22)

Couche d’entrée Couches cachées Couche de sortie

Entrées
Sorties

Figure 111.3. Architecture du perceptron multicouche.

Un large choix est possible pour la fonction dactivation f apparaissant dans

I'équation (22), parmi eux, on peut citer: une simple fonction de seuil, sigmoide ou
tangente hyperbolique [17]-[20], [23]-[25]. Dans notre modele, la fonction de transfert log-
sigmoide, également appelée fonction logistique, a été utilisée. La nature non linéaire de
cette fonction améliore les performances du réseau neuronal. Le perceptron multicouche a
été entrainé pour 10000 époques, ayant une configuration de six neurones d'entrée, 14 et 10
neurones dans deux couches cachées, et deux neurones de sortie avec un taux
d'apprentissage égale a 0.1. Nous utilisons Iapprentissage supervisé, une fois
I'apprentissage terming, il est nécessaire de le tester sur une base de données différente de
celle utilisée pour l'apprentissage. Ce test nous permet d'évaluer les performances du
systéeme neuronal. Dans ce travail, un nouveau modele basé sur un perceptron multicouche
associé a I’approche spectrale est proposé permettant le calcul des fréquences de résonance
inférieure et supérieure de lantenne en fonction des parametres géométriques

(a;,b,,a,,b,,d) et électriques (¢,) concernant la configuration empilée (voir figure 111.2).
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Le champ électrique rayonné pour chaque fréquence de la structure bi-fréquence
dépend essentiellement des densités de courant sur les patchs inférieur et supérieur. En
appliquant la technique de la phase stationnaire [26], le champ électrique rayonné en zone
lointaine est obtenu en fonction du champ électrique tangentiel au plan du patch

rectangulaire supérieur:

Ep(r.09)] . e [-1 0 ] - Y
{Ew(r"ﬁ@":(lﬁ")}lkoW{0 cose'} E(ks,2d) (23)

Dans l'équation (23), les coordonnées sphériques ont été utilisées a la place des
coordonnées cartésiennes. L'origine des coordonnées sphériques est situé au niveau du plan
du patch supérieur. En substituant I'expression de E(k,,2d) donnée dans I'équation (15)

dans I'équation (23), on obtient

- 0

{Ee--(r"ﬂ”,cé”)} " e”‘or'[—l 0

Epe(r,0",¢) | 2277 | 0 cose--][@‘b<ks>-3“<ks>+@“<ks>-3‘<ks>] (24)

avec k, étant les points stationnaires obtenus a partir de la technique de la phase
stationnaire comme suit:

k, =—k,sin0"[cosg" X +sing" ] (25)
Il est évident dapres l'équation (24), que le diagramme de rayonnement de l'antenne
empilée dépend des densités de courant surfacique sur les deux patchs (patchs supérieur et

inférieur).

IV. RESULTATS ET DISCUSSIONS

La performance de la méthode des moments, en termes de taux de convergence et
d'exactitude des resultats numériques, est conditionnée par un choix judicieux des
fonctions de base. Il est donc important de choisir des fonctions qui reflétent la variation
réelle des courants sur les patchs inférieur et supérieur. Les fonctions de base utilisées dans

les équations (18) et (19) pour approximer les densités de courant surfacique sur les deux
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patchs sont choisies ici parmi deux possibilités. Les fonctions sinusoidales sans singularité
de bord données dans [11] sont prises comme le premier type de fonctions de base. En ce
qui concerne le deuxiéme type de fonctions de base, un nouveau type est utilisé dans ce
présent travail. Ce nouveau type se compose de polyndmes de Chebyshev avec les
conditions de bord appropriées. Ces fonctions d'expansion sont définies dans le domaine

spatial par les expressions suivantes:

I (X Y) =1/% U, (2x/a) T, (2y/b) (26)

1_(2y/b1)2

I (X%, y) = - (2x/a,)? Un, (2y/by) T, (2x/a,) (27)
- 1
/1—(2x/a )?
‘];p(xi y)= W U, (2x/a,) T, (2y/b,) (28)
1-(2y/b,)?
3t (x,y) = %uqz(zy/bg T, (2x/a,) (29)
2

Dans les équations (26)-(29), T et U sont les polynémes de Chebyshev de premiére et de

seconde espéce, respectivement. On notera que la transformée de Fourier des fonctions de
base montrées dans les équations (26) - (29) peut étre obtenue explicitement en termes de
fonctions de Bessel de premiére espéce. Pour atteindre la convergence numérique, trois
modes pour chaque patch sont nécessaires pour les polynémes de Chebyshev, tandis que
pour les fonctions de base sinusoidales, un seul mode pour chaque patch est suffisant.

Dans le tableau 1, la précision et le gain de temps du modéle proposé sont
démontrées en comparant nos résultats avec ceux des codes de la méthode des moments.
Les résultats de la méthode des moments sont obtenus en utilisant les deux différents types
de fonctions de base Susmentionnés. Les parametres de l'antenne sont les suivants :

a, xb; =29mmx18mm, a,xb, =27mmx16mm, & =355 and d=1.02mm. D'apres le

tableau 1, il est clair que le modele neurospectral fournit une précision équivalente a celle
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de la méthode rigoureuse des moments pour la fréquence de résonance inférieure ainsi que
pour la fréquence de résonance supérieure.

Tableau 1. Comparaison entre les fréquences de résonance et le temps CPU des codes de la
méthode des moments avec notre modéle.
Codes de la méthode des moments

Modeéle proposé

Nature de Fonctions Sinusoidales Polynémes de Chebyshev

. la Fréquence CPU Fréquence CPU Fréquence CPU
resonance  de résonance de résonance de résonance (Seconde)

(GH2) (Seconde) (GH2) (Seconde) (GH2)

Resonance 2.674 42 2.702 165 2.660 —
inférieure
Résonance  g7¢ 49 3.041 192 2.998 —
supérieure
CPU total 91 secondes 357 secondes 21.6 ms

En ce qui concerne le temps CPU du code de la méthode des moments implémenté sur un
PC (Intel Core2 Duo E7400 @ 2.80 GHz, 2 Go de RAM) lorsque les fonctions
sinusoidales (polyndmes de Chebyshev) sont utilisees comme fonctions de base est de 42
secondes (165 secondes) pour la fréquence de résonance inférieure et 49 secondes (192
secondes) pour la fréquence de résonance supérieure. Par consequent, le temps de
traitement total nécessaire pour obtenir les deux fréquences avec les codes de la méthode
des moments est de 91 secondes lorsque les courants sur les patchs sont approximés par
des fonctions sinusoidales et de 357 secondes lorsque ces courants sont estimés avec des
polyndmes de Chebyshev. Dans le tableau 1, nous n'avons pas indiqué le temps nécessaire
au modele neurospectral pour trouver chaque fréquence individuellement (résonance
inférieure seule ou résonance supérieure seule); puisque les deux fréquences sont calculées
simultanément avec notre modele. Le temps CPU pris par le modele neurospectral pour
calculer les deux fréquences de la configuration bifréquence empilée n'est que de 21,6 ms.
Ainsi, avec notre nouveau modeéle, le temps d'exécution a reculé de facon spectaculaire.
Pour tester la validité de la technique proposée, quatre configurations de l'antenne
empilée ont été analysées, construites et mesurées. Initialement, les couches supérieure et

inférieure de la configuration empilée ont été fabriquées séparément pour les quatre
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Figure I11.4. Couches supérieure et inférieure fabriquées séparément pour les quatre
prototypes expérimentaux.

prototypes expérimentaux, comme le montre la figure 111.4. Ensuite, les deux couches sont
superposées pour former la structure empilée. Les patchs sont imprimés sur un substrat

Rogers de 1.52 mm avec une permittivité relative &, =3.55 (RO4003C™). Les paramétres

géométriques restants des quatre configurations empilées sont résumés dans le tableau 2.
Dans les quatre expériences réalisées, nous avons tracé le module du coefficient de
réflexion en fonction de la fréquence. Les fréquences de résonance inférieure et supérieure
sont celles qui correspondent aux minima du module du coefficient de réflexion. Ce
coefficient de réflexion a été mesuré avec l'analyseur de réseau Agilent 8722ES en
fonction de la fréquence (voir figure I111.5). Nos résultats numeériques sont présentés dans le
tableau 3 et sont comparés a nos valeurs mesurées. 1l ressort de ce tableau que le désaccord
maximal entre les fréquences de résonance prédites et mesurées est inférieur a 1,5% pour
les deux résonances. Ces erreurs sont probablement dues au cyanolit utilisée pour coller les

deux couches et au désalignement du patch supérieur lorsqu'il est monté sur le patch
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inférieur. On peut conclure de ces comparaisons que I'accord entre le modéle propose et les
expériences est excellent.

Tableau 2. Parametres constitutifs des quatre antennes fabriquées ; b, =b, =16 mm,
& =3.55,d=152mm.

Numéro de la Structure a, (mm) a, (mm)
1 25 26
2 23 24
3 27 28
4 21 22

Figure 111.5. L'antenne fabriquée connectée a lI'analyseur de réseau Agilent 8722ES.
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Tableau 3. Comparaison de nos fréquences de résonance inférieure et supérieure calculées
avec nos données expérimentales pour les quatre structures empilées montrées dans le

tableau 2.
Fréquences de résonance inférieure et supérieure
. (GHz) Erreurs (%)
Numéro de - —
la structure Modele neurospectral Mesures expérimentales
Résonance  Résonance Résonance  Résonance  Résonance Résonance
inférieure supérieure inférieure supérieure inférieure supérieure
1 2.968 3.096 2.95 3.11 0.60 0.45
2 3.184 3.357 3.16 3.37 0.75 0.38
3 2.778 2.874 2.76 2.84 0.64 1.19
4 3.435 3.664 3.39 3.69 1.31 0.70

Dans la figure 111.6, les effets de la réduction de la longueur de résonance du patch
supérieur sur les frequences de résonance inférieure et supérieure sont présentés. La taille

du patch inférieur est fixée a a, xb, =25mm x20mm . La largeur du patch supérieur est
b, =20mm , tandis que sa longueur, de valeur initiale a, =25mm , est réduite a chaque

fois de 0.5mm . Un total de onze tailles du patch supérieur est considére, la plus petite
étant 20mm x 20mm . Les résultats numériques illustrés sur la figure 111.6 indiquent que la

réduction de la longueur de résonance du patch supérieur provoque une augmentation
significative de la fréquence de résonance supérieure. Ce comportement est bien attendu,
car on sait que la fréquence de résonance d'une antenne microruban est inversement
proportionnelle a la taille du patch. Les résultats numériques indiquent également que la
réduction de la longueur de résonance du patch supérieur n'affecte pas de maniere
significative la fréquence de résonance inférieure. Cette derniére demeure proche de la

valeur 3.850GHz, qui est la fréquence de résonance du patch inférieur dans une

configuration substrat-superstrat lorsque le patch supérieur n'est pas présent dans la
structure montrée dans la figure I11.1. On peut donc en conclure que pour une structure

d'antenne dont la longueur de résonance du patch supérieur est inférieure a celle du patch
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inférieur, la fréquence de résonance inférieure est quasiment indépendante de la taille du

patch supérieur.
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Figure 111.6. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de la réduction
dans la longueur de résonance du patch supérieure ; a, xb, =25mm x 20 mm

b,=20mm, &, =232, d =0.51mm.
Dans la figure 111.7, les effets de I’augmentation de la longueur de résonance du
patch supérieur sur les frequences de résonance inférieure et supérieure sont présentes. La

taille du patch inférieur est fixée a a, xb, = 25mm x 20mm . La largeur du patch supérieur
est b, =20mm , alors que sa longueur, de valeur initiale a, =25mm, est augmentée a

chaque fois de 0.5mm . Un total de onze tailles du patch supérieur est considéré, la plus
grande étant 30mmx20mm . Contrairement au cas de la figure 1l1.6, maintenant la

fréquence de résonance inférieure dépend fortement de la longueur de résonance du patch
supérieur. Cette dépendance peut étre attribuée au fait que lorsque le patch supérieur est
plus long que celui du bas, la fréquence de résonance inférieure est générée par le

résonateur constitué par le patch supérieur et le plan de masse. Les résultats numériques
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montrent également que l'augmentation de la longueur de résonance du patch supérieur
provoque une croissance remarquable de la fréquence de résonance supérieure. Cette

croissance est due

4.4 T T T I T T T T T

Fréguence de résonance (GHz)

3 [ [ [ [ [ [ [ [ [
0 0.5 1 15 2 25 3 3.5 4 4.5 5

Augmentation dans la longueur de résonance (mm)

Figure 111.7. Fréquences de résonance inférieure et supérieure en fonction de
I’augmentation dans la longueur de résonance du patch supérieure ;
a, xb, =25mm x20mm, b, =20mm, ¢, =2.32, d =0.51mm..

aux champs de bord du patch rectangulaire supérieur, qui perturbent significativement la
configuration du champ électromagnétique a l'intérieur du résonateur formé par le patch
inférieur et le plan de masse.

On peut également observer a partir des figures 6 et 7 que la séparation entre les
fréquences de résonance inférieure et supérieure est affectée lorsque la longueur de
résonance du patch supérieur est modifiée. Par conséquent, les tailles relatives des
longueurs de résonance peuvent étre ajustées pour obtenir la séparation de bande souhaitée.
L'inconvénient propre a cette technique est qu'une fois l'antenne empilée réalisée, la
séparation de bande ne peut plus étre modifiée. Une solution alternative offrant plus de

flexibilité consiste a insérer un gap d'air entre le patch inférieur et le substrat supérieur,
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donc la permittivite relative effective de la cavité supérieure devient inférieure & ¢, ce qui

meéne a une augmentation significative de la résonance supérieure. Le taux d'augmentation
est fonction de I'épaisseur du gap d'air, qui est un paramétre ajustable.

Maintenant dans la figure 111.8, nous effectuons une comparaison entre le diagramme
de rayonnement de l'antenne & la résonance inférieure avec celui a la résonance supérieure,
lorsque la taille du patch supérieur est plus grande que celle du patch inférieure. La

constante diélectrique relative du substrat est ¢, =2.33 et d =0.51mm . La taille du patch
inférieur est de 28 x 28 mm, tandis que celle du patch supérieur est de 30 x 30 mm. Le
rayonnement dans le plan ¢"= /2 est consideré. Pour la résonance inférieure, la valeur de
la fréequence de résonance est de 3.188 GHz. Notons que le courant sur le patch du haut est
plus élevé que celui du patch du bas; puisque lorsque a, x b,)a, x b, la résonance inférieure
est généree par le résonateur formé par le patch supérieur et le plan de masse. Pour le cas
de la résonance supérieure, la fréquence de résonance est de 3.555 GHz. Notons que le
courant sur le patch inférieur est dominant; puisque lorsque a,xb,)a, xb, la résonance
supérieure est liee au patch inférieur. On peut conclure de la figure 111.8 que lorsque
a,xb,ya, xb, le rayonnement lorsque l'antenne fonctionne a la résonance inférieure est
similaire a celui lorsque I'antenne fonctionne a la résonance supérieure.

Dans la figure 111.9, nous faisons une comparaison entre le diagramme de
rayonnement de l'antenne a la résonance inférieure avec celui a la résonance supérieure,
lorsque la taille du patch supérieur est plus petite que celle du patch inférieure. La
constante diélectrique relative du substrat est &, =2.33 et d =0.51mm . La taille du patch
inférieur est de 28 x 28 mm, alors que celle du patch supérieur est de 26 x 26 mm. Le

rayonnement dans le plan ¢"=0 est considéré. Pour la résonance inférieure, la valeur de la

fréquence de résonance est de 3.427 GHz. Notons que le courant sur le patch du bas est

81



Chapitre 3

plus élevé que celui du patch du haut; puisque lorsque a,xb,(a,xb,, la résonance
inférieure est générée par le résonateur forme par le patch inférieur et le plan de masse.
Pour le cas de la résonance supérieure, la valeur de la fréquence de résonance est de 3.812
GHz. Notons que le courant est maintenant important pour le patch du haut aussi bien que

pour le patch du bas; puisque lorsque a, x b,(a, x b, la résonance supérieure est générée par

w2 Résonance inférieure ——————
Résonance supérieure

-100 -80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80 100

9“0

Figure 111.8. Comparaison entre le diagramme de rayonnement lorsque I'antenne fonctionne
a la résonance inférieure avec celui lorsque I'antenne fonctionne a la résonance supérieure
dans le plan ¢"'=7/2 dans le casou a, x b, >a, x b;.

le résonateur formé par les deux patchs (patchs inférieur et supérieur). Nous pouvons

conclure de la figure 111.9 que lorsque a, xb,(a, xb,, il sera préférable de faire fonctionner

I’antenne a la résonance supérieure dans le souci d'assurer un rayonnement le plus fort

possible.
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Résonance inférieure — — — — ——
Résonance supérieure

0 [ [ [ [ [ [ [ [ [
-100 -80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80 100

Figure 111. 9. Comparaison entre le diagramme de rayonnement lorsque I'antenne
fonctionne a la résonance inferieure avec celui lorsque I'antenne fonctionne a la résonance
supérieure dans le plan ¢"=0 dans le casou a, x b, <a, x b;.

V. RESULTATS POUR UNE ANTENNE SUPRACONDUCTRICE AYANT UNE
FENTE COUPEE DANS LE PLAN DE MASSE

Ces derniéres années, un intérét croissant a été observé dans I'étude des antennes
microrubans fabriquées a partir de matériaux supraconducteurs [27]-[29]. En effet, les
antennes microbandes supraconductrices ont montré une nette supériorité relativement aux
antennes correspondantes fabriquées a base de conducteurs normaux en termes de faible
perte d'insertion et de gain elevé en raison de leur résistance de surface extrémement faible.
En outre, en raison des pertes faibles dans les supraconducteurs, une réduction de la taille
de ces antennes est un autre avantage de l'utilisation des supraconducteurs a température
critique élevée.

Plusieurs techniques ont été utilisées pour exciter les antennes microbandes. Parmi
eux, l'excitation d'un patch par une ligne microruban a travers une fente découpée dans le

plan de masse de I'antenne semble étre trés prometteuse [30], [31]. Le principal avantage
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de cette technique d'alimentation est la réduction du rayonnement parasite puisque le plan
de masse sépare le patch et la ligne d'alimentation [32].

On considére ici un patch supraconducteur rectangulaire d'épaisseur | et taille axb
imprimé sur un substrat diélectrique d’épaisseur d (voir figure 111.10). Le matériau du

substrat a une perméabilité y, et la permittivité est prise comme g,¢,. Le patch

supraconducteur est caractérisé par une température critique T_, une profondeur de

Patch supraconducteur a _
haute température critique T T Fente rectangulaire

Substrat di€electrique

Figure 111.10. Antenne supraconductrice a haute température critique ayant une fente
coupée dans le plan de masse.
pénétration A, a une température nulle et une conductivité a I'état normal o,. Une fente
rectangulaire de taille a,x b, est coupée dans le plan de masse (voir figure I11.10).

Contrairement au cas d’un patch parfaitement conducteur, le champ électrique tangentiel
dans le patch supraconducteur ne s’annule pas ; en raison que ce dernier est caractérisé par

une impédance de surface complexe Z.. Si nous considérons que 1’épaisseur du film

supraconducteur est moins de trois fois la profondeur de pénétration a une température

nulle, Z peut étre approximée comme suit [28], [29] :

Zs =7 _ (30)
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Dans 1’équation (30), o représente la conductivité complexe du patch supraconducteur a
haute température critique. Elle peut étre aisément déterminée en se basant sur 1’équation
de London et du modéle des deux fluides de Gorter-Casimir [21]. Notons que la partie
résistive de o provient de la conduction électronique normale, tandis que sa partie réactive
émane du mouvement des porteurs supraconducteurs.

Pour faire ’analogie entre la structure de la figure 111.10 avec celle de la figure I11.1,
nous considérons que le patch supraconducteur de la figure 111.10 coincide avec le patch
inférieur de la structure empilée montrée dans la figure 111.1, alors que le plan de masse
ayant une fente rectangulaire correspond au patch supérieur de la structure empilée. Pour le
cas du plan de masse ayant une fente, nous considérons comme inconnu le courant. Il est
anticipé, cependant, qu’un nombre colossal de fonctions de base serait nécessaire pour
I’approximation du courant sur le plan de masse avec fente en raison de I’aire trés vaste de
ce dernier. Une solution alternative consiste a considérer comme inconnu le champ
électrique tangentiel au niveau de I’ouverture.

Bien que l'analyse présentée dans cette section concerne un patch supraconducteur
imprimé sur un substrat isotrope, il est relativement simple de modifier l'approche
proposeée pour tenir compte de la présence de l'anisotropie dans le substrat diélectrique.
Cela peut étre fait en remplacant les fonctions dyadiques de Green par des fonctions
correspondantes incluant 1’effet de I’anisotropie [28]. Notons que la plupart des substrats
pratiques utilisés dans la conception des antennes microrubans présentent une quantité
importante d'anisotropie qui peut affecter les performances de ces antennes, et donc une
caractérisation et une conception précises doivent tenir compte de I'effet de I'anisotropie.

Dans cette Section, nous avons utilisé des fonctions de forme sinusoidale pour
approximer la densité de courant inconnue sur I'élément rayonnant supraconducteur.

Concernant le champ électrique tangentiel au niveau de la fente, nous avons utilisé le
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concept des structures électromagneétiques complémentaires. Dans la figure 111.11, nous
étudions Il'influence de la température de fonctionnement sur la fréquence de résonance des
antennes supraconductrices avec et sans fente dans le plan de masse. Pour le cas des
antennes avec des fentes, la taille de l'ouverture esta, x b, =400pumx=x300um. Les
mesures expérimentales rapportées dans [33] sont également incluses dans cette figure a

des fins de comparaison. 1l ressort clairement de la figure 111.11 que nos résultats [34] sont

en bon accord avec les valeurs expérimentales. On observe également sur cette figure que

28.8 T T T T T

28.6 - i

28.4 - i

28.2 - N

N
[ee]
]

1

Fréquence de résonance (GHz)

27.8+ 4
O— &I Résultats éxpérimentaux (sans fente)
27.6 - — Nos résultats (sans fente) |-
Nos résultats (avec fente)
27.4 r r r r r
30 40 50 60 70 80 90

Température (K)

Figure 111.11. Fréquence de résonance en fonction de la température de fonctionnement
pour des antennes sans et avec fente dans le plan de masse ; a =1630pum, b =935um,

o,=10°S/M, T, =89K, 4, =140nm, &, =23.81, d =254pum et | =350nm .
l'effet de la température de fonctionnement est significatif notamment pour des

températures proches de la température critique pour des antennes avec fente ainsi que

pour des antennes sans fente dans le plan de masse.
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VI. CONCLUSION

Dans ce travail, nous présentons un nouveau modele pour l'analyse des antennes
microrubans ayant des configurations empilées. Le couplage de l'approche spectrale avec
les réseaux de neurones conjointement avec la technique de la phase stationnaire dans
l'analyse de l'antenne nous a permis d'éviter les procédures mathématiques complexes,
longues et chronophages rencontrées dans cette approche. Le modéle proposé est simple,
aisé a appliquer et trés utile pour les concepteurs d'antennes pour prévoir les fréquences de
résonance inférieures et supérieures aussi bien que le diagramme de champ lointain.
L'évaluation des performances du modele neurospectral révéle une nette superiorité par
rapport a l'approche conventionnelle du domaine spectral en termes de simplicité, de
rapidité et de précision. Pour tester la validité de la technique proposee, quatre
configurations de l'antenne empilée ont été analysées, construites et mesurées. Dans tous
les cas, I'écart entre les frequences de résonance estimées et mesurées est inférieur a 1,5%
aux deux résonances. Le modéle proposé a éte exploité dans 1’étude du comportement bi-
fréquence ainsi que les performances de rayonnement de l'antenne empilée. Puisque notre
modele allie a la fois précision et rapidité de calcul, nous anticipons a ce qu'il trouve des
applications étendues dans la CAO des antennes microbandes. Nous avons également
exploité la formulation mathématique développée pour 1’étude de la structure empilée pour
I’analyse d’une antenne microbande rectangulaire supraconductrice ayant une fente coupée
dans le plan de masse. Pour tenir compte de I’effet de la supraconductivité de 1’élément
rayonnant, nous avons fait recours au théoréme des deux fluides de Gorter-Casimir et les
équations des fréres London. La théorie proposée pour le cas de I’antenne supraconductrice
a été vérifiéee par comparaison de nos résultats numériques avec des données
expérimentales et un trés bon accord a été enregistré. Les résultats numériques ont montré

que I’influence de la température de fonctionnement sur la fréquence de résonance de
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I’antenne supraconductrice est spécialement significative pour des températures voisines

de la température critique pour des antennes sans et avec fente dans le plan de masse.
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Chapitre 4

IV.1 Introduction

N I’heure actuelle, le monde de la Géomatique est confronté de plus en plus a une
Anouvelle technologie en plein essor : les GNSS. L’acronyme GNSS [1], [2] (Global
Navigation Satellite Systems) désigne 1’ensemble des systémes globaux de positionnement
et de navigation par satellites. Dans le but de souligner le lien entre GNSS et Géomatique,
il est intéressant de repartir de la définition de cette derniere. La Géomatique est la
discipline qui a pour objet la gestion des données a référence spatiale et qui fait appel aux
sciences et aux technologies reliées a leur acquisition, leur stockage, leur traitement et leur
diffusion, etc. Les GNSS se présentent donc comme une technique d’acquisition de
données spatiales [3], [4], au méme titre que la photogrammeétrie, la topographie ou encore

la télédétection.

< Lower L-Band > «€— UpperL-Band —
ARNS ARNS
RNSS RNSS RNSS RNSS

SAR

[ ] epssands [ clonasssands [ Gaueo Bands [ ] GAUILED SAR Downlink

ARNS : Aviation Radio Navigation Service RNSS : Radio Navigation Satellite Service

Figure IV.1. Bandes de fréquences GNSS.

La bande de fréquence GNSS [5], [6] est en fait composée de deux bandes separées voir
la figure 1V.1. La bande inférieure (1164-1290 MHz) couvre en particulier les bandes GPS
L2 et L5, GLONASS G2 et G3, Galileo E5 et E6, BeiDou B2 et B3 ainsi que les bandes du
systéme régional indien de navigation par satellite (Indian Regional Navigation Satellite
System ou IRNSS) et les 3 bandes les plus basses du systeme japonais de navigation par
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satellite quasi-zenithal (Quasi-Zenith Navigation Satellite System ou QZNSS). La bande
supérieure (1559-1606 MHz) couvre le GPS L1, le GLONASS G1, Galileo E1, BeiDou B1
et la bande la plus élevée du systeme QZNSS.

L’antenne a résonateur diélectrique (ARD) est couramment utilisée dans diverses
applications civiles ou militaires en raison de ses caractéristiques intrinseques telles que :
faible codt, faible perte et facilité d'excitation [7], [8]. Deux techniques d'alimentation ont
été rapportées dans la littérature ouverte pour la génération de champs polarisés
circulairement, a savoir, l'alimentation a point unique [9], [10] et I'alimentation a points
multiples [11]-[14]. Cette derni¢re technique étant plus appropriée puisqu’elle permet de
fournir une polarisation circulaire sur une large gamme de fréquences.

L’objectif du présent chapitre est la conception d’une antenne a polarisation circulaire
pour les systémes GNSS. Puisque 1’application envisagée exige que ’antenne congue
doive couvrir toute la bande fréquentielle du systeme GNSS (1150-1610 MHz), nous avons
opté pour le choix d’une antenne a résonateur diélectrique comme élément de base de notre
structure. L'antenne proposée est alimentée par quatre bandes métalliques verticales a
rotation séquentielle, avec la méme amplitude et une rotation de phase de 0°, 90°, 180° et
270°, en utilisant dans le réseau d’alimentation un balun 180° large bande [15] connecté a
deux baluns 90° [16]. Nous donnons plus de détails sur le réseau d’alimentation dans la
section 2 du présent chapitre.

Un effort important doit étre fourni dans la conception de 1’antenne afin d'adapter toute
la gamme de fréquences d'impéedance et la largeur de bande AR (Rapport Axial ou Axial
Ratio) pour I'application GNSS. Une autre contrainte s’ajoute est que l'antenne convoitée
doit étre sensible a la polarisation circulaire (PC) droite. C'est pourquoi les PCs droite et
gauche de l'antenne seront examinées. Le logiciel de simulation CST Microwave Studio

(Computer Simulation Technology) est exploité dans 1’optimisation des parametres de
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I’antenne proposée. Ce logiciel se spécialise dans la fourniture de simulations
électromagnétiques 3D rapides et precises de probléemes a haute fréquence. Une étape
importante dans la conception de 1’antenne hybride est la réalisation d’un prototype de
I’antenne proposée. Nous travaillerons en étroite collaboration avec le laboratoire RF
(Radio Frequency) de I’INRS (Institut National de la Recherche Scientifique a Montréal,
Canada) pour la réalisation de ce prototype. Les mesures expérimentales seront également
effectuées au sein de ce laboratoire. Des résultats concernant la différence de phase, le
coefficient de réflexion, le rapport axial et le gain maximal réalisé sont présentés pour

vérifier le bon fonctionnement de 1’antenne proposée.

IV.2 Conception du réseau d'alimentation et de I'antenne

Le terme balun provient des mots anglais Balanced (équilibré ou balancé) et un-
balanced (déséquilibré ou non balancé). Un Balun est un dispositif permettant de convertir
des signaux entre un circuit non équilibré et un circuit équilibré. Le signal d'un circuit
équilibré comprend deux composantes du signal avec la méme amplitude mais une
différence de phase de 180° ou 90°. De nombreux circuits analogiques nécessitent des
entrées et des sorties symétriques afin de réduire le bruit et les harmoniques d'ordre
supérieur ainsi que pour améliorer la gamme dynamique des circuits.

Les baluns sont des composants clés dans de nombreux systemes de communication
sans fil pour la réalisation de composants tels que les mélangeurs équilibrés et les réseaux
d'alimentation d'antenne. Divers types de baluns ont été proposes pour des applications
dans les circuits microbandes, les circuits intégrés microondes ou MICs (Microwave
Integrated Circuits) et les circuits intégrés monolithiques hyperfréquences ou MMICs
(Monolithic Microwave Integrated Circuits). Parmi eux, les baluns planaires sont l'une des
structures les plus populaires en raison de leur facilité de mise en ceuvre et de leurs bonnes
performances.
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Dans notre travail, le balun proposé ne necessite pas l'utilisation des coupleurs
interdigités de Lange ou d’un substrat a permittivité élevée pour obtenir un couplage serré.
Ainsi, le balun peut étre facilement fabriqué sur un substrat PCB monocouche, qui est peu
colteux et simple dans sa structure. De plus, le balun peut étre intégré avec des antennes
sur le méme substrat ayant une faible constante diélectrique pour obtenir un rendement
élevé. En outre, le balun proposé peut également montrer une bonne adaptation et une
bonne isolation pour les deux ports equilibres, ce qui peut améliorer amplement les

performances du circuit.

IV.2.1 Balun planaire large bande

Le balun planaire large bande est montré dans la Figure IV.2. Ce balun se compose d'un
diviseur de puissance de 3 dB baptisé Wilkinson [15] pour la répartition de la puissance,
qui est en fonctionnement large bande, en cascade avec un déphaseur large bande non
couplé de 180° ou 90° pour le déphasage [16].
I1VV.2.1.1 Diviseur de puissance de Wilkinson

Le diviseur de puissance de Wilkinson est un réseau a trois ports qui est sans perte
lorsque les ports de sortie sont adaptés, ou seule la puissance réfléchie est dissipée. La
puissance d'entrée peut étre divisée en deux ou plusieurs signaux en phase et de méme
amplitude. Pour un diviseur de Wilkinson & deux voies utilisant des transformateurs
d'impédance M4 ayant une impédance caractéristique de V2 Z0 (Z0 étant égale a 50 Q ) et
une résistance d'isolation de 2 Z, avec les trois ports adaptés, on obtient une isolation

élevée entre les ports de sortie.
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1V.2.1.2 Déphaseur

Un déphaseur est un circuit qui permet de changer la phase d’un signal hyperfréquence.
Il doit avoir de faibles pertes d’insertion ainsi qu’une amplitude de transmission stable. Il
existe deux types de déphaseurs : les déphaseurs analogiques et numériques. Les
déphaseurs dits analogiques permettent d’obtenir tous les degrés de déphasage, car ils
permettent de faire varier la phase continument en fonction d’une commande appliquée.
Quant aux déphaseurs dits numériques, ils ne présentent qu’un nombre restreint d’états de
phase mais ils ont une immunité au bruit et une meilleure linéarité, car ils sont réalisés
avec de commutateurs tout ou rien. De plus, ils doivent avoir une forte linéarité, ¢’est-a-
dire qu’ils ne doivent pas distordent le signal RF a transmettre.

Dans notre cas dans le but de générer un rayonnement a polarisation circulaire, on a
utilisé le diviseur de puissance Wilkinson en cascade avec des déphaseurs de phase de 180°
ou 90° (voir Figure 1V.2). Dans cette conception, une paire de Ag/8 lignes ouvertes et
courtes est utilisée pour lisser la variation de phase, ou Ag est la longueur d'onde dans le
substrat a la fréquence centrale de 1.3 GHz. Tous les ports du balun sont adaptés a 50Q. En
raison de la caractéristique large bande du diviseur de puissance et du déphaseur, le balun

peut fonctionner sur une large gamme de fréquence.
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(b)

Figure 1V.2. Balun planaire large bande. (a) 180°, (b) 90°.

IV.2.2 Configuration de I'antenne

La configuration de I'antenne proposée (ARD + réseau d'alimentation) est illustrée dans
la Figure 1V.3 (a, b). Cette Figure montre la structure du réseau d'alimentation et les quatre
bandes métalliques verticales.
Une ARD rectangulaire (ARDR) dont les c6tés sont a = b = 50 mm et la hauteur est
h = 22,5 mm. Pour soutenir le rayonnement et lI'adaptation sur la bande de fréquence
GNSS, une constante diélectrique de 11.2 est choisie. L'antenne proposée est alimentée par
quatre bandes métalliques verticales a rotation séquentielle, avec la méme amplitude et une

rotation de phase de 0°, 90°, 180° et 270°, en utilisant dans le réseau d’alimentation un
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balun 180° large bande reli¢ a deux baluns 90° (voir Figure IV.3 (a)). Les bandes
métalliques verticales, de longueur L et de largeur W chacune, sont collées au centre des
quatre fagades de I’ARDR (voir Figure 1V.3 (b)). Ainsi, le diviseur de puissance de
Wilkinson avec une différence de phase de 180° [15] (déphaseur large bande de 180°) est
connecté a deux diviseurs de puissance de Wilkinson avec un déphasage de 90° [16]
(déphaseur large bande de 90°). Le déphasage est nécessaire pour la production de

rayonnement a PC.

Dans cette conception, toutes les paires de lignes ouvertes et courtes de A4/8 sont déployeées
pour lisser la variation de phase, ou A4 est la longueur d'onde dans le substrat a la fréquence
centrale de 1.3 GHz. Tous les ports du réseau d'alimentation sont adaptés a 50 Q et reliés
aux quatre bandes métalliques verticales. Trois résistances d'isolement (R1, R2 et R3) de
valeur 100 Q sont ajoutées dans le réseau d’alimentation. Le réseau d'alimentation est
imprimé sur le substrat RO4003c de 1,52 mm d'épaisseur avec une longueur LS=190 mm,
une largeur WS =180 mm et une constante diélectrique de 3.55. Le tableau 1 décrit les

dimensions optimisées du réseau d’alimentation.

Tableau IV. 1. Dimensions du réseau d'alimentation proposé

Paramétres W1 W2 W3 W4 W5 W6 W7 W L
Valeurs 1.9 1.6 1.86 35 1.85 1.44 0.54 35 15.48
(mm)
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(b)

Figure IV. 3. Réseau d'alimentation. (a) Configuration du réseau, (b) ARDR excitée par
quatre bandes métalliques verticales.
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La Figure 1IV. 4 (a, b) présente le schéma du circuit du balun planaire 180°, 90°,
respectivement. Le tableau IV. 2 regroupe les valeurs des impédances utilisées dans le
réseau d'alimentation. Z1 (Z5) représente l'impédance caractéristique des lignes quart
d’onde (Ag/4) du diviseur de puissance, Z2 (Z6) représente I'impedance caracteristique de
la ligne microbande principale, Z3 (Z7) représente I'impédance caractéristique des lignes
en circuit ouvert et en court-circuit utilises dans le déphaseur (de longueur A4/8), et Z4
représente l'impédance caractéristique de la ligne de référence des deux déphaseurs (180°

et 90°). Les valeurs optimisées de ces impédances sont présentées dans le tableau IV.2.
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Figure V. 4. Schéma du circuit du balun planaire proposé. (a) Déphasage de 180°, (b)
Déphasage de 90°.
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Tableau IV. 2. Valeurs des impédances utilisées dans le réseau d'alimentation proposé.

Impédances Valeurs

(Q)
% 1.9
4 1.6
% 1.86
Zs 35
% 1.85
Zs 1.44
Zs 0.54
i 35

La Figure IV.5 (a, b) montre respectivement la vue de dessus et la vue de coté du prototype
fabriqué. Nous donnons dans la section V.4 du présent chapitre des détails sur la

procédure de fabrication ainsi que les appareils utilisés dans la mesure.
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Figure IV.5. Prototype fabriqué. (a) Vue de dessus, (b) Vue de coté.

IV.3 Simulation du réseau d’alimentation en détail

IV.3.1 Balun planaire 180° large bande

Les Figures 1V.6, IV.7 et IV.8 présentent les résultats de simulation pour le les réponses
d'amplitude et de phase du balun planaire 180° proposé. La Figure IV.6 montre le
coefficient de réflexion du port déséquilibré et les réponses de transmission entre le port

déséquilibré et les deux ports équilibrés. La Figure IV.7 présente les coefficients de
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réflexion des deux ports équilibrés et les performances d’isolation entre ces deux ports. La

Figure 1V.8 montre la différence de phase entre les deux ports équilibrés.
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Figure 1V.6. Coefficient de réflexion du port déséquilibré et réponses de transmission entre
le port déséquilibré et les deux ports équilibrés.
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Figure IV.7. Coefficients de reflexion des deux ports équilibrés et I’isolation entre ces deux
ports.
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Figure 1V.8. Différence de phase entre les deux ports équilibrés.

A partir de la Figure IV. 6, le coefficient de réflexion pour le port déséquilibré se trouve en
dessous de -10 dB dans la gamme de fréquence allant de 1.07 GHz a 1.72 GHz, soit une
bande relative de 47 %. Nous observons également & partir de la Figure IV. 7 qu’a travers
toute la bande d'exploitation de 35 %, les coefficients de réflexion pour les deux ports
équilibrés sont inférieurs a -10 dB, et I’isolation entre ces deux ports est au-dessous de -15
dB. On note aussi que la différence de phase entre les deux ports équilibrés demeure au
environ de 180° sur toute la bande de fréquences de fonctionnement (voir Figure 1V. 8).
L’erreur maximale enregistrée au niveau de la différence de phase étant inférieur a 2° (la
différence de phase obtenue dans ce cas est 182°). Comparativement au balun demi-onde a
N section, le balun proposé présente de nombreux avantages en termes de taille, de bande

passante, de perte de retour et d’isolation entre les deux ports équilibrés.

1V.3.2 Balun planaire 90° large bande :
Les résultats de simulation pour les réponses d'amplitude et de phase du balun planaire 90°

proposé sont illustrés dans les Figures 1V.9, 1V.10 et IV.11. Le coefficient de réflexion du
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port desequilibreé et les réponses de transmission entre le port déséquilibré et les deux ports
équilibrés sont présentés dans la Figure 1V.9. L’isolation entre les deux ports équilibrés et
les coefficients de réflexion de ces deux ports sont examinés dans la Figure 1V.10.
Finalement, le déphasage entre les deux ports équilibrés est Vérifié au niveau de la

Figure 1V.11.
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Figure 1V.9. Coefficient de réflexion du port déséquilibré et réponses de transmission entre
le port déséquilibré et les deux ports équilibrés.
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A partir des résultats de simulation de la Figure IV. 9, on observe que le coefficient de
réflexion pour le port désequilibré du balun planaire 90° est inférieur a -10 dB sur toute la
bande de frequences GNSS (1.15 GHZ a 1.65 GHz). Concernant I’isolation entre les deux
ports équilibrés, cette derniere demeure inférieure a -15 dB sur toute la bande du systeme
GNSS comme indiqué sur la Figure 1V. 10. 1l est clair également de la Figure 1V. 11 que le

balun planaire 90° fournie la différence de phase désirée avec un petit decalage de + 4°.

IVV.4 Techniques de fabrication et de mesure
La fabrication d’un prototype de 1’antenne proposée ainsi que toutes les mesures présentées
dans ce chapitre ont été effectuées au sein du laboratoire RF (Radio Frequency) de I’INRS

(Institut National de la Recherche Scientifique) a Montréal, Canada.

IV.4.1 Procédure de fabrication

La machine de gravure ‘‘LPKF ProtoLaser S’ montrée dans la Figure 1V.12 est utilisée
pour fabriquer un prototype de 1’antenne hybride proposée. Un résumé de la Procédure de
fabrication est décrit ci-dessous :

1. Utilisation du logiciel CST pour la création d’un fichier de type ‘‘Gerber’’ (exportation
de la structure simulée sous forme de fichier ‘‘Gerber’’).

2. Utilisation du logiciel de la machine ““LPKF ProtoLaser S’” pour la lecture du fichier
““Gerber’’ (voir Figure 1V.13).

3. Enlévement du cuivre indésirable par des rayons Laser comme indiqué dans
la Figure IV.14.

4. Utilisation de la machine ‘‘LPKF ProtoMat C60’’ pour le découpage du substrat
diélectrique et faire des trous (voir figure IV.15).

5. Remplissage des trous avec du cuivre (via), le soudage des résistances pour 1’isolation et
finalement le connecteur SMA, fonctionnant jusqu’a 20 GHz, est directement soudé aux

points d’alimentation pour effectuer les mesures nécessaires.
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Le systeme laser ‘‘ProtoLaser S’” de LPKF permet de structurer des circuits imprimeés en
quelques minutes avec une surface de mise en page d'environ 229 x 305 x 10 mm.
L'énorme gain de temps permet de tester rapidement et aisément différentes mises en page.
Des prototypes et des petits lots de production peuvent également étre réalisés a court
terme si nécessaire. Le systeme ne nécessite aucun produit chimique et facile a utiliser. La
machine ‘‘LPKF ProtoLaser S’” est encore plus précis que les systemes mécaniques et
donc idéal pour les circuits HF analogiques aussi bien que numeriques.

En outre, La machine de gravure ‘‘LPKF ProtoLaser S’’ produit des géométries précises
sur toute une série de substrats tels que le FR4 revétu de cuivre, les films PET revétus
d'aluminium, la céramique, le Duroid et le PTFE.

L'alignement des prototypes a deux faces augmente considérablement grace a la caméra de
reconnaissance des repéres. Cette caméra permet a la machine ‘‘LPKF ProtoLaser S’
d'inspecter visuellement et d'aligner correctement le prototype. Pour le percage de trous, un

“LPKF ProtoMat c¢60°’ est le complément parfait d'un <‘LPKF ProtoLaser S”’.
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Figure IV.12. Machine ‘‘LPKF ProtoLaser S*’.
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!‘-v—l—u-—m-——-m | I
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Figure IV.13. Logiciel de la machine ‘‘LPKF ProtoLaser S’’ utilisé pour la lecture du

fichier ‘‘Gerber’’.
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Figure 1V.14. Enlevement du cuivre indésirable par des rayons Laser.

Figure 1V.15. Découpage du substrat diélectrique par la machine ‘‘LPKF ProtoMat C60°’.
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Le “‘LPKF ProtoMat C60°’ est un traceur de circuits imprimes qui peut étre utilisé pour
produire des prototypes de circuits imprimés, et pour graver l'aluminium ou le plastique.
La connaissance du programme de pilotage BoardMaster du LPKF ProtoMat C60 est
essentielle pour le fonctionnement de la machine. Le fonctionnement du LPKF ProtoMat
C60 est décrit dans le manuel LPKF BoardMaster. Le LPKF ProtoMat C60 est commandé

a partir du port série d'un PC.

1V.4.2 Mesure des parametres de répartition S

L’analyseur de réseau vectoriel est un appareil de mesure qui permet, comme son nom
I’indique, d’analyser un circuit électronique sous test (actif ou passif) que I’on nomme sous
I’appellation de réseau. L’analyse du réseau sous test consiste essentiellement a relever son
comportement dans le domaine de la fréquence mais peut comporter aussi une analyse du
signal a la sortie du réseau en fonction du niveau de puissance injecté a I’entrée du circuit
électronique. Les mesures qui sont effectuées par ce type d’appareil sont celles du
coefficient de transmission et du coefficient de réflexion aussi bien a I’entrée qu’a la sortie
de ce réseau. Cet instrument de mesure offre également la possibilité de mesurer la partie
réelle et la partie imaginaire de I’impédance d’entrée de I’antenne. Contrairement a
I’analyseur de réseau scalaire, I’analyseur de réseau vectoriel permet de mesurer les
propriétés en amplitude et en phase, mais son codt est souvent plus élevé. L'analyseur de
réseau ‘‘Agilent 8722ES’’ disponible au sein du laboratoire RF de I’INRS permet de
mesurer les paramétres de répartition S sur une bande de frequence allant de 50 MHz a 40
GHz. La Figure IV.16 présente 1’antenne hybride fabriquée connectée a l'analyseur de

réseau ‘‘Agilent 8722ES”’.
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Figure IV.16. L antenne hybride fabriquée connectée a l'analyseur de réseau ‘‘Agilent

8722ES”.

1V.4.3 Mesure des caractéristiques de rayonnement

Les mesures d'antennes en espace libre (gain, diagramme de rayonnement, rapport axial,
etc.) peuvent étre effectuées en chambre anéchoique a I'abri des parasites et de I'influence
du sol et d’autres obstacles. La chambre anéchoique est un local aux parois (murs, plafond)
recouvert de matériaux absorbant. La chaine de transmission est composée principalement
d'un analyseur de réseaux vectoriel (Agilent 8722ES), de I'antenne d'émission (antenne de
référence de type cornet AH-118), de cébles et de l'antenne de réception (antenne sous
test). Les ouvertures des deux antennes sont suffisamment séparées d'une distance D
assurant la condition du rayonnement en champ lointain. Les résultats sont recueillis sur
I'analyseur de réseau.

L'antenne cornet AH-118 (voir Figure 1V.17) est une antenne large bande destinée a étre

utilisée dans la bande de fréquences allant de 1 GHz jusqu’a 18 GHz. L'antenne cornet est
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congue pour des applications de réception aussi bien que d'émission. L'antenne cornet a un
gain élevé relativement a 1’antenne Log Periodic AL-100. Par conséquent, lorsqu'elle est
utilisée pour les tests d'émissions, elle réduit le bruit de fond du systeme, ce qui est un
avantage important pour mesurer les faibles émissions. L'antenne cornet AH-118 peut étre
utilisée pour les tests dimmunité (sensibilité) et peut supporter jusqu'a 300 watts de
puissance d'entrée en mode continu dans la gamme de fréquences de fonctionnement. Cette
antenne est construite en aluminium léger avec un revétement conducteur résistant a la

corrosion.

Figure 1V.17. Antenne de référence de type cornet AH-118.

L’antenne réceptrice ou I’antenne sous-test est positionnée sur une tour mobile (voir Figure
IV.18) permettant une rotation de 360°, dont le pilotage est entierement automatisé. La
possibilité de faire pivoter 1’antenne réceptrice permet de changer la polarisation du champ

électromagnétique.
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Figure 1V.18. Chambre anéchoique de I’INRS comportant une tour mobile.

IV.5 . Résultats et discussions

Cette section se concentre principalement sur les résultats simulés et mesurés tels que la
bande passante d”'impédance, le rapport axial et le gain. Le prototype de I'antenne hybride
proposée a été fabriqué au sein du laboratoire RF de I'INRS. Ce prototype est montré dans

la Figure IV.5
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IV.5.1 Différence de phase du réseau d'alimentation

Afin de veérifier le bon fonctionnement du réseau d'alimentation proposé, nous
présentons dans la Figure 1VV.19 des mesures concernant la différence de phase entre les
différents points d’alimentation. Il est clair a partir de la Figure V.19 que le déphasage est
de 90° entre deux points d’alimentation successifs. Nous avons également vérifié que les
quatre points d’alimentation sont a amplitude égale. Ainsi, une alimentation a rotation
séquentielle avec la méme amplitude et une rotation de phase de 0°, 90°, 180° et 270° est
réalisée avec succes. Nous rappelons que cette rotation de phase est nécessaire pour la

conception d’une antenne a PC sur une large bande de fréguences.
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Figure IV.19. Différence de phase mesuree entre les différents points du réseau
d’alimentation.

IV.5.2 Coefficient de réflexion (|S11|)
La Figure 1V.20 montre le coefficient de réflexion (|S11|) simulé et mesuré en fonction

de la fréquence. La mesure des parametres de répartition S a été effectuée a l'aide de
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I'analyseur de réseau ““Agilent 8722ES”’. 1l est observé que les résultats de la simulation et
de la mesure sont en étroite concordance, juste un déecalage au environ du point 1.6 GHz
résultant des erreurs de fabrication tels que le désalignement commis lors du
positionnement des résistances d’isolation ou une erreur dans le placement du connecteur
SMA et sa soudure. Les résultats simulés (mesurés) du coefficient de réflexion indiquent
que I’antenne proposée couvre, a -10 dB, une bande passante allant de 0.99 GHz (0.97
GHz) a 1.67 GHz (1.66 GHz), soit une bande relative de 51% (52%). De ces derniers
résultats, il est clair que la bande passante simulée est en trés bonne concordance avec celle

mesurée.
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Figure 1V.20. Coefficient de réflexion simulé et mesuré en fonction de la fréquence.

IV.5.3 Rapport axial
Le rapport axial simulé et mesuré est représenté dans la Figure 1V.21. Le rapport axial
mesuré reste au-dessous de 2 dB sur une large bande de fréquences de 1.08 GHz a 1.78

GHz, ce qui représente une bande relative de 48,9%. Pour un rapport axial inférieur a 3 dB,
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les résultats mesurés indiquent une bande d’environ 52 % dans la plage de 1.06 GHz a 1.81
GHz. Ce qui montre que 1’antenne hybride proposée présente d'excellentes performances
en termes de rapport axial sur la totalité de la bande GNSS. Egalement, sur la base de cette

figure, les résultats simulés correspondent bien aux résultats mesures.
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Figure 1V.21. Rapport axial simulé et mesuré en fonction de la fréquence.
IV.5.4 Gain de I’antenne
La Figure 1V.22 montre le gain simulé et mesuré pour l'antenne proposée. Les mesures
indiquent que le gain maximal réalisé atteint un pic d’environ 5.2 dB a 1.4 GHz, et
demeure au-dessus de 2.75 dB sur toute la bande couverte par les systemes GNSS. Le léger
désaccord enregistré entre les résultats simulés et mesurés est probablement di a quelques
imperfections dans le prototype construit telles que le découpage incorrect de la bande du

ruban adhésif (conducteur en cuivre).
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Figure 1V.22. Gain maximal réalisé en fonction de la fréquence.

Les signaux GNSS sont transmis par les satellites en polarisation circulaire droite (Right
Hand Circularly Polarized ou RHCP ), I'antenne de réception GNSS doit également étre
RHCP et rejeter fortement les signaux du sens de rotation opposé (Left Hand Circularly
Polarized ou LHCP). 1l est clair a partir de la Figure IV.23 que I’antenne proposée est
sensible aux ondes a polarisation circulaire droite. En raison des performances globales de

I'antenne proposeée, cette derniere peut étre un bon candidat pour les applications GNSS.
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Figure IV.23. Gain de I’antenne hybride proposée pour les PCs droite et gauche.

IV.6 Conclusion

Dans la deuxiéme partie de cette thése, I'application pour laquelle nous avons congu et
réalisé notre antenne est le GNSS. A ce jour, il y a cing systemes GNSS opérationnels ou
en cours de développement dans le monde et des antennes couvrant la totalité de la bande
fréquentielle des systemes GNSS (1150-1610 MHz) sont requises pour bénéficier de cette
diversité de constellation de satellites. Pour répondre a cette exigence en matiere de bande
passante, nous avons opté pour le choix d’'une ARD comme élément de base de notre
structure. Puisque l'alimentation a points multiples permet de fournir une polarisation
circulaire sur une large gamme de fréquences, ’ARD a été alimentée par quatre bandes
métalliques verticales a rotation séquentielle, avec la méme amplitude et une rotation de
phase de 0°, 90°, 180° et 270°. Le réseau d’alimentation est composé d’un balun 180° large
bande en cascade avec deux baluns 90°. Afin d’optimiser les paramétres de I’antenne, nous
avons utilisé le logiciel de simulation CST. Ce logiciel fournit des simulations

électromagnétiques 3D rapides et précises. Les résultats de simulation ont été validés par

122



Chapitre 4

comparaison avec des mesures expérimentales effectuees sur un prototype réalisé au sein
du laboratoire RF de I’INRS. Les résultats mesurés du coefficient de réflexion ont montré
que I’antenne proposée couvre, a -10 dB, une bande passante allant de 0.97 GHz a 1.66
GHz, soit une bande relative de 52%. Le rapport axial reste au-dessous de 2 dB sur une
large bande de fréquences de 1,08 GHz a 1,78 GHz, ce qui représente une bande relative
de 48,9%. Les mesures ont montré également que le gain maximal réalisé atteint un pic
d’environ 5.2 dB a 1.4 GHz, et demeure au-dessus de 2.75 dB sur toute la bande couverte
par les systtmes GNNS. Finalement, nous avons vérifié que 1’antenne proposée est en PC
droite et rejette fortement les signaux du sens de rotation opposé (LHCP). L'antenne
proposée couvre les bandes GNSS, y compris les bandes GPS, GLONASS, Galileo,
BeiDou ainsi que les bandes du systéeme régional indien de navigation par satellite (Indian
Regional Navigation Satellite System ou IRNSS) et du systeme japonais de navigation par
satellite quasi-zénithal (Quasi-Zenith Navigation Satellite System ou QZNSS). Avec ces
performances, cette antenne pourrait étre montée pour une utilisation de navigation sur des

véhicules ou des navires.
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Conclusion générale et perspectives

es premieres antennes sont apparues a la fin du XIXe siecle, a une époque ou les

travaux sur 1’électromagnétisme ont connu un développement considérable. Depuis,
leur réalisation n’a cesse d’évoluer, d’abord, grace aux progres scientifiques de
I’¢électromagnétisme, plus tard, sous la pression de nombreuses demandes technologiques
dans des domaines d’application variés. L’essor actuel des communications impose des
innovations importantes au niveau de la conception des systémes et des antennes associées,
dont les formes aujourd’hui trés diverses varient beaucoup selon les utilisations
télécommunications mobiles, satellites, objets communicants, etc. Les types d’antennes ont
beaucoup évolué dans chaque domaine d’applications, ceci en satisfaisant des contraintes
correspondant & une diminution de la taille et & une esthétique imposée par le marché grand
public.

Durant ces derni¢res années, un nombre important d’études se sont focalisées sur les
antennes microbandes et les antennes a résonateurs diélectriques a cause de leurs
nombreux avantages. L’objet principal de cette thése a porté sur I’étude, la modélisation et
la conception de ces deux types d’antennes. Deux volets principaux ont formé le corps de
la présente these.

La géométrie conventionnelle d’une antenne microbande est constituée d’un seul
patch métallique imprimé sur un substrat diélectrique monocouche. C’est une
configuration simple, facile a fabriquer, mais elle est limitée dans ses possibilités
fonctionnelles. De nombreuses recherches ont été effectuées visant 1’amélioration de la
bande passante et le gain des antennes microbandes. Parmi les diverses configurations
proposées dans la littérature ouverte, la géométrie empilée semble étre tres prometteuse.
Par conception appropriée, elle est capable de fournir 1’opération en mode bifréquence,

bande passante assez large et gain élevé.
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Les méthodes proposées dans la littérature pour 1’estimation des caractéristiques de
résonance des antennes microbandes empilées sont en nombre limité. Parmi ces méthodes,
I’approche spectrale étant la plus répandue. Elle est fondée sur la base de formalismes
mathématiques complexes, ne peut conduire a des résultats exploitables que par le biais
d’une résolution numérique. Cette méthode, qui est d’actualité, nécessite un temps de
calcul relativement important et donc elle est peu compatible avec la CAO. De ce fait, le
développement d’un modele rapide et précis pour 1’analyse des antennes microbandes
empilée est d’une extréme nécessité.

L’objectif que nous avons tracé dans le premier volet de la thése consiste a surmonter
les limitations de 1’approche spectrale par 1’introduction des réseaux de neurones artificiels
dans I’analyse des antennes microbandes empilées. Le couplage de l'approche spectrale
avec les réseaux de neurones conjointement avec la technique de la phase stationnaire dans
I'analyse de I'antenne nous a permis d'éviter les procédures mathématiques complexes,
longues et chronophages rencontrées dans cette approche. Le modéle proposé est simple,
aisé a appliquer et trés utile pour les concepteurs d'antennes pour prévoir les fréquences de
résonance inférieures et supérieures aussi bien que le diagramme de rayonnement.
L'évaluation des performances du modele neurospectral révele une nette supériorité par
rapport a l'approche conventionnelle du domaine spectral en termes de simplicité, de
rapidité et de précision. Pour tester la validité de la technique proposée, quatre
configurations de I'antenne empilée ont été analysées, construites et mesurees. La
réalisation des quatre prototypes de la configuration empilée ainsi que toutes les mesures
expérimentales ont été effectuées au sein du laboratoire RF de ’INRS a Montréal, Canada.
Dans tous les cas, I'écart entre les frequences de résonance estimees et mesurées est
inférieur a 1,5% aux deux résonances. Le modeéle proposé a été exploité dans 1’étude du

comportement bi-fréquence ainsi que les performances de rayonnement de I'antenne
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empilée. Puisque notre modele allie a la fois précision et rapidité de calcul, nous anticipons
a ce qu'il trouve des applications étendues dans la CAO des antennes microbandes.

Nous avons également exploité la formulation mathématique développée pour
I’étude de la structure empilée pour I’analyse d’une antenne microbande rectangulaire
supraconductrice ayant une fente coupée dans le plan de masse. L’intérét que nous avons
porté a cette structure provient du fait que les antennes microbandes supraconductrices ont
montré une supeériorité signifiante relativement a celles fabriquées avec des conducteurs
normaux tels que 1’or, I’argent et le cuivre en raison des avantages des supraconducteurs.
Les avantages d’utiliser des matériaux supraconducteurs a haute température critique en
hyperfréquences incluent : 1) tres faible pertes ; ce qui veut dire réduction de I’atténuation
et du niveau de bruit, 2) dispersion tres petite jusqu’a des fréquences de quelques dizaines
de GHz, 3) miniaturisation des dispositifs micro-ondes ; ce qui permet une large échelle
d’intégration et 4) réduction dans le temps de propagation des signaux dans les circuits.
Pour tenir compte de 1’effet de la supraconductivité de 1’élément rayonnant, nous avons fait
recours au théoréme des deux fluides de Gorter-Casimir conjointement avec les équations
des freres London. La théorie proposée pour le cas de I’antenne supraconductrice a été
veérifiée par comparaison de nos résultats numériques avec des données expérimentales et
un trés bon accord a été enregistré. Les résultats numériques ont montré que I’influence de
la température de fonctionnement sur la fréquence de résonance de 1’antenne
supraconductrice est spécialement significative pour des temperatures voisines de la
température critique pour des antennes sans et avec fente dans le plan de masse.

Dans la deuxieme partie de cette thése, des efforts importants ont été egalement
consentis dans le but de concevoir une antenne a polarisation circulaire pour les systéemes
GNSS. Puisque I’application envisagée exige que I’antenne congue doive couvrir toute la

bande fréquentielle du systeme GNSS (1150-1610 MHz), nous avons opté pour le choix
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d’une antenne a résonateur diélectrique comme élément de base de notre structure.
L’approche que nous avons adoptée pour améliorer davantage la bande passante de
I’antenne a résonateur diélectrique consiste & combiner deux bandes rayonnantes : 1'une
utilisant le résonateur dié¢lectrique et I’autre est due au réseau d’alimentation. Dans ce cas,
le réseau d’alimentation remplit une double fonction : fournir 1’alimentation a 1’antenne a
résonateur diélectrique et également le rayonnement sur sa propre bande. Une telle antenne
est appelée antenne a résonateur diélectriqgue hybride. Le Maintien d’une bonne
polarisation circulaire sur toute la bande fréquentielle du systtme GNSS constitue un
véritable challenge lors de la conception.

Afin de générer des ondes polarisées circulairement, deux techniques d’alimentation
ont été proposées dans la littérature ouverte, a savoir, lI'alimentation a point unique et
I'alimentation a points multiples. Cette derniére technique étant plus appropriée puisqu’elle
permet de fournir une polarisation circulaire sur une large gamme de fréquences. L'antenne
proposée est alimentée par quatre bandes métalliques verticales a rotation séquentielle,
avec la méme amplitude et une rotation de phase de 0°, 90°, 180° et 270°, en utilisant dans
le réseau d’alimentation un balun 180° large bande reli¢ a deux baluns 90°. Les bandes
métalliques verticales sont gravées sur les quatre facades du résonateur diélectrique
rectangulaire. Le balun 180° (90°) est composé d’un diviseur de puissance de Wilkinson
suivi d’un déphaseur large bande de 180° (90°). Le logiciel de simulation CST a été
exploité dans 1’optimisation des paramétres de 1’antenne proposée. Un prototype de
l'antenne proposée a été fabriqué au sein du laboratoire RF de I’INRS a Montréal, Canada.
Les résultats simulés en termes de coefficient de réflexion, rapport axial et gain maximal
réalisé ont été comparés avec les mesures expérimentales et un bon accord a été enregistré.
Les résultats mesurés du coefficient de réflexion ont montré que 1’antenne proposee

couvre, a -10 dB, une bande passante allant de 0.97 GHz a 1.66 GHz, soit une bande
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relative de 52%. Le rapport axial reste au-dessous de 2 dB sur une large bande de
fréquences de 1,08 GHz a 1,78 GHz, ce qui représente une bande relative de 48,9%. Les
mesures ont montré également que le gain maximal réalisé atteint un pic d’environ 5.2 dB
a 1.4 GHz, et demeure au-dessus de 2.75 dB sur toute la bande couverte par les systemes
GNNS. L'antenne proposée couvre les bandes GNSS, y compris les bandes GPS,
GLONASS, Galileo, BeiDou ainsi que les bandes du systéme régional indien de navigation
par satellite (Indian Regional Navigation Satellite System ou IRNSS) et du systeme
japonais de navigation par satellite quasi-zénithal (Quasi-Zenith Navigation Satellite
System ou QZNSS). Avec ces performances, cette antenne pourrait étre montée pour une

utilisation de navigation sur des véhicules ou des navires.

Afin de minimiser le temps d’apprentissage du mode¢le neuronal proposé dans le
premier travail réalisé, nous viserons a apporter des modifications a ce modele dans nos
futurs travaux. Cette modification consiste a conserver uniqguement une seule sortie. Cette
sortie unique étant la fréquence de résonance supérieure. Pour le calcul de la fréquence de
résonance inférieure, nous utiliserons une approche analytique basée sur le modele de

cavité a murs latéraux magnétiques.

Comme deuxiéme perspective, nous envisagerons la conception d’une antenne
empilée triple bande pour des applications GNSS. Pour cela, trois patchs circulaires seront
empilés pour faire fonctionner I’antenne sur les trois bandes de fréquences désirées. La
taille de chaque patch devrait étre choisie avec soins afin d’obtenir les bandes de
fréquences ciblées. Pour obtenir une polarisation circulaire sur les trois bandes de
fonctionnement, il est nécessaire d’utiliser une alimentation multipoint avec les déphasages
adéquats. Les performances de 1’antenne en termes de coefficient de réflexion, rapport

axial, gain seront examinées sur chaque fréquence d’opération.
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Résumé

Durant ces derniéres années, un nombre important d’études se sont focalisées sur les
antennes microbandes et les antennes a résonateurs diélectriques a cause de leurs nombreux
avantages. Deux volets principaux ont formé le corps de la présente thése. L’objectif du
premier volet de la thése consiste a surmonter les limitations de 1’approche spectrale par
I’introduction des réseaux de neurones artificiels dans 1’analyse des antennes microbandes
empilées. L'évaluation des performances du modeéle neurospectral révele une nette supériorité
par rapport a l'approche conventionnelle du domaine spectral en termes de simplicité, de
rapidité et de précision. Pour tester la validité de la technique proposée, quatre configurations
de I'antenne empilée ont été analysées, construites et mesurées. Puisque notre modeéle allie a la
fois précision et rapidité de calcul, nous anticipons a ce qu'il trouve des applications étendues
dans la CAO des antennes microbandes empilées.

Dans la deuxiéme partie de cette thése, des efforts importants ont été également
consentis dans le but de concevoir une nouvelle antenne pour les systemes GNSS. Puisque
I’application envisagée exige que I’antenne congue doive couvrir toute la bande fréquentielle
du systtme GNSS (1150-1610 MHz), nous avons opté pour le choix d’une antenne a
résonateur diélectriqgue comme élément de base de notre structure. La majorité des satellites
de communication transmettent les signaux utilisant des ondes polarisées circulairement pour
bénéficier des avantages offerts par ce type de polarisation. Il est alors nécessaire que
I'antenne du récepteur soit aussi en polarisation circulaire. Quatre bandes métalliques
verticales a rotation séquentielle, avec la méme amplitude et une rotation de phase de 0°, 90°,
180° et 270° ont été utilisées pour alimenter 1’antenne proposée, en utilisant dans le réseau
d’alimentation un balun 180° large bande relié a deux baluns 90°. Un prototype de I'antenne
proposée a été fabriqué au sein du laboratoire RF de I’INRS a Montréal, Canada. Les résultats
mesurés du coefficient de réflexion ont montré que 1’antenne proposée couvre, a -10 dB, une
bande passante allant de 0.97 GHz & 1.66 GHz, soit une bande relative de 52%. Le rapport
axial reste au-dessous de 2 dB sur une large bande de fréquences de 1,08 GHz a 1,78 GHz, ce
qui représente une bande relative de 48,9%. Les mesures ont montré également que le gain
maximal réalisé atteint un pic d’environ 5.2 dB a 1.4 GHz, et demeure au-dessus de 2.75 dB
sur toute la bande couverte par les systemes GNNS. L'antenne proposée couvre les bandes
GNSS, y compris les bandes GPS, GLONASS, Galileo, BeiDou ainsi que les bandes du
systeme régional indien de navigation par satellite (Indian Regional Navigation Satellite
System ou IRNSS) et du systéme japonais de navigation par satellite quasi-zénithal (Quasi-
Zenith Navigation Satellite System ou QZNSS). Avec ces performances, cette antenne
pourrait étre montée pour une utilisation de navigation sur des véhicules ou des navires.

Mots clés :
Antenne microbande empilée, approche neurospectrale, antenne a résonateur diélectrique
hybride, systemes GNSS (Global Navigation Satellite System), polarisation circulaire.



Abstract

In recent years, a significant number of studies have focused on microstrip antennas and
dielectric resonator antennas because of their many advantages. Two main components
formed the body of this thesis. The objective of the first part of the thesis is to overcome the
limitations of the spectral approach by introducing artificial neural networks in the analysis of
stacked microstrip antennas. The evaluation of the performances of the neurospectral model
reveals a net superiority over the conventional spectral domain approach in terms of
simplicity, speed and accuracy. To test the validity of the proposed technique, four
configurations of the stacked antenna have been analyzed, built, and measured. Since our
model combines both precision and speed of calculation, we expect that it will find extensive
applications in the CAD of stacked microstrip antennas.

In the second part of this thesis, significant efforts were also made in order to design a new
antenna for GNSS systems. Since the envisaged application requires that the designed antenna
must cover the entire frequency band of the GNSS system (1150-1610 MHz), we have opted
for the choice of a dielectric resonator antenna as the basic element of our structure. The
majority of communication satellites transmit signals using circularly polarized waves to
benefit from the advantages offered by this type of polarization. It is then necessary that the
antenna of the receiver be also in circular polarization. Four sequentially rotating vertical
metallic strips, with the same amplitude and phase rotation of 0°, 90°, 180° and 270° have
been used to feed to the proposed antenna, using in the feed network a broadband 180° balun
structure linked with two 90° balun structures. A prototype of the proposed antenna was
manufactured in the RF laboratory of the INRS in Montreal, Canada. The antenna has -10 dB
reflection coefficient bandwidth from 0.97 GHz to 1.66 GHz of 52 %. The axial ratio is under
2 dB over a large frequency band from 1.08 GHz to 1.78 GHz of 48.9%. The measurements
have also shown that the maximum achieved gain peaked around 5.2 dB at 1.4 GHz, and
remained above 2.75 dB over the entire band of the GNSS application. The proposed antenna
covers the GNSS bands including the GPS, GLONASS, Galileo, BeiDou as well as the Indian
Regional Navigation Satellite System (IRNSS) and the Japanese Quasi-Zenith Navigation
Satellite System (QZNSS) bands. With these features, this antenna could be mounted for
navigational use on vehicles or ships.

key words:

Stacked microstrip antenna, neurospectral approach, hybrid dielectric resonator antenna,
GNSS systems (Global Navigation Satellite System), circular polarization.
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